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INTRODUCTION

Lindustrie de la microélectronique est aujourd’hui prospere, brassant chaque
année plusieurs dizaines de milliards de dollars. Les progrés technologiques
accomplis depuis quelques années ont en effet permis le développement de secteurs

economiques a fort potentiel de croissance (informatique, télécommunications, etc...).

Toutefois, confrontée a une concurrence de plus en plus rude, I'entreprise se
doit d'innover constamment pour acquérir de nouveaux marchés. Mais la conception
de nouveaux produits exige des investissements de plus en plus lourds qu’il est

important de pouvoir réduire pour rester compétitif.

Aujourd’hui, le domaine d’application des systémes de communication sans fil
est trés vaste (radiotéléphonie, domotique, télémesure, etc). Pour des raisons de
cout, de consommation et de volume, l'intégration de ces systémes apparait comme
un sujet porteur pour lindustrie de la microélectronique. La disponibilité de
technologies silicium CMOS et BICMOS submicroniques performantes permet

d’envisager l'intégration complete de tels systémes sur silicium.

Ainsi, depuis quelques années se développe un nouveau type de résonateur. Il
s’agit de résonateurs a ondes acoustiques de volume (BAW - Bulk Acoustic Wave).
Un des avantages de ces résonateurs est la possibilité de les intégrer completement
dans un systéme complet sur substrat silicium pour des applications de type filtrage.
De plus, ils possédent des coefficients de qualité élevés (1000 @ 2GHz) et peuvent
transmettre des puissances de l'ordre de 3W, ce qui leur permet de remplacer les
résonateurs a ondes acoustiques de surface (SAW - Surface Acoustic Wave). Leur
utilisation permet également de réduire 'encombrement et le colt des dispositifs par

rapport aux résonateurs SAW.

Dans le cadre des communications mobiles, les filtres passe bande constitués
de résonateurs BAW peuvent potentiellement étre intégrés sur une puce pour
améliorer les performances et diminuer 'encombrement en réduisant le nombre de
composants externes passifs tels que les inductances qui disposent d’un faible

coefficient de qualité.




Par contre, dans une optique d’intégration compléte il faut tenir compte d’'un
inconvénient concernant la technologie BAW. En effet, il existe des variations dans le
procédé de fabrication qui font que les épaisseurs des matériaux déposés fluctuent
Iégerement. Cela impacte directement la fréquence de résonance des résonateurs et

il convient de palier a ces variations si on souhaite réaliser un systéme tout intégré.

Le sujet de travail de cette thése s’inscrit dans le cadre de cette réflexion et
porte sur I'étude et la réalisation de nouvelles architectures de filtres permettant

I'utilisation de résonateurs BAW et I'accord en fréquence de ces derniers.

Le premier chapitre sera consacré a une présentation des résonateurs a ondes
acoustiques de volume. Nous détaillerons les modeles électriques existants
permettant de prévoir le comportement des résonateurs BAW. Nous nous
intéresserons enfin aux dérives du procédé de fabrication et aux différentes

compensations possibles.

Dans le deuxieme chapitre, nous passerons en revue les différentes topologies
de filtre BAW avec notamment les filtres en échelle de type ladder et les filtres en
treillis de type lattice. Nous verrons ainsi que I'aspect accord en fréquence n’est
aucunement abordé dans ce type de structure. La seconde partie sera consacrée a
'étude des difféerentes méthodes de synthése classiques de filtre dans I'objectif
d’élaborer une synthése de filtre BAW qui deviendra par la suite un filtre BAW

accordable en fréquence.

Le troisiéeme chapitre reprendra la méthode définie au chapitre 2 en continuant
le développement vers une intégration des résonateurs BAW. Nous verrons ensuite la
meéthode pour passer d’un filtre en échelle a un filtre en treillis ainsi qu'un premier

moyen de réaliser I'accord en fréquence.

Le quatrieme chapitre sera consacré a l'optimisation de la structure ;
optimisation en terme de surface par une réduction du nombre d’inductances, et
optimisation en terme de performances par un ajout de résistances négatives ou un

remplacement des inductances par des capacités négatives.

Enfin, le cinquiéme chapitre détaillera les étapes de réalisation physiques des

différentes structures de filtres ainsi que les mesures. Nous verrons notamment
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limpact du procédé d’assemblage sur les performances des éléments actifs et les

points clé qui permettraient d’améliorer le filtre.
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Chapitre | - La Technologie BAW (Bulk Acoustic Wave)

CHAPITRE |
LA TECHNOLOGIE BAW
(BuLK AcousTic WAVE)

. INTRODUCTION

Les systémes de communication sans fil modernes requiérent, en plus des
circuits intégrés RF, un grand nombre de composants passifs présentant de hautes
performances, afin d’assurer un fonctionnement optimal sans consommer trop
d’énergie. En effet, des composants médiocres se traduisent inévitablement par une
consommation élevée, et donc une durée de vie limitée pour la batterie alimentant le

systéme.

Dans ce contexte, une nouvelle technologie basée sur des couches minces
piézoélectriques de nitrure d’aluminium (AIN) a été développée au Centre Suisse
d’Electronique et de Microélectronique (CSEM), qui permet la fabrication de
résonateurs miniaturisés a ondes acoustiques de volume ayant un facteur de qualité
de deux ordres de grandeur plus élevé que celui des composants RF passifs
traditionnels. Ces dispositifs sont basés sur la vibration en mode d’épaisseur de la
couche d’AIN, déposée soit sur une membrane, soit sur un réflecteur acoustique
(Figure 1.4).

Les résonateurs BAW peuvent étre utilisés, par exemple, dans des circuits
oscillateurs présentant un tres faible bruit de phase et une trés faible consommation
d’énergie. De plus, la combinaison de plusieurs résonateurs permet la réalisation de
filtres ultra-performants qui parviennent a extraire parfaitement le signal radio

d’intérét parmi 'énorme quantité d’information détectée par I'antenne.

Comme cette technologie est compatible avec les technologies usuelles de
fabrication de circuits intégrés en silicium, elle permettra a terme l'intégration de ces
résonateurs et de ces filtres sur la puce de silicium, afin de réutiliser la surface déja
occupée par les circuits et pousser ainsi la miniaturisation des systemes de

communication encore plus loin.
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Introduction

Les travaux de thése s’inscrivent dans le cadre de cette réflexion et portent sur
I'étude et la réalisation de nouvelles architectures de filtres permettant I'utilisation de
résonateurs BAW ; le domaine d’application visé étant celui de la téléphonie mobile et

plus particulierement la norme Wide Code Division Mulitple Access (WCDMA).

I.LA. THEORIE DE LA PIEZOELECTRICITE

La piézoélectricité fut observée pour la premiere fois en 1880 en notant la
transformation d’une force mécanique en charge électrique, et vis et versa. En effet,
lorsqu’une tension est appliquée sur un cristal, un déplacement apparait,
proportionnel a cette méme tension. Linversion de la polarité de la tension a pour

conséquence l'inversion de la direction du déplacement.

Un cristal possédant un centre de symétrie (dans sa structure cristalline) ne
peut pas étre déséquilibré électriquement et par conséquent il ne peut pas avoir de

propriété piézoélectrique (Figure 1.1).

charges négatives e ' o charges positives

Fig. I.1: Cristal symétrique

En effet, lorsqu’il est soumis a une pression (fleches jaunes ou vertes), le
déplacement des charges positives et négatives est identique dans toutes les
directions et par conséquent la structure reste équilibrée (on observe toujours le

méme centre de symétrie).

Maintenant, si ce cristal ne posseéde pas de centre de symétrie les

phénomeénes présentés Figure 1.2 peuvent étre observeés.
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Fig. 1.2: Cristal non symétrique

Notons que cette structure de cristal est formée par deux triangles équilatéraux
dont les sommets disposent de charges positives pour I'un et négatives pour 'autre.
Tant que le cristal n’est soumis a aucune contrainte, les deux centres des triangles

équilatéraux sont identiques et on ne dispose d’aucun effet piézoélectrique.

Dés lors qu’'une pression est appliquée, soit suivant X, soit suivant Y, les
centres des deux triangles équilatéraux se déplacent en sens inverse et
déséquilibrent la structure du cristal. Leffet piézoélectrique est lié a cette possibilité
de déséquilibrer la structure et par conséquent, seuls les cristaux dont la structure ne

posséde pas de centre de symétrie sont piézoélectriques.

De plus, comme on peut le constater les deux centres se déplacent suivant
l'axe des X quelque soit la pression appliquée (suivant Y ou suivant X). Par
conséquent 'axe des X est appelé axe électrique et 'axe des Y est appelé axe
meécanique. Perpendiculairement a ces deux axes se trouve I'axe des Z qui lui sera
appelé I'axe optique car des techniques optiques sont utilisées pour le localiser. De

plus il N’y a aucun effet piézoélectrique qui soit associé a I'axe optique.

.B. PROPRIETES D’UN CRISTAL PIEZOELECTRIQUE : LE QUARTZ

Le quartz est le cristal piézoélectrique le plus communément utilisé. Dans sa
forme originale un cristal de quartz n’est pas utilisable en électronique. Il doit étre
transformé en différentes tailles et formes pour Ilui donner ses propriétés

piézoélectriques particulieres.

En découpant ce quartz avec des angles variés et en respectant les axes X, Y,

Z, il est possible d’obtenir un cristal aux caractéristiques différentes (température,

-15-
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fréquence, etc). Ainsi, suivant I'épaisseur et la forme obtenues ces cristaux sont

classifiés en plusieurs groupes.

La fréquence de résonance du cristal est généralement déterminée par la taille
de ce dernier et combinée au mode dans lequel il vibre. La limite inférieure en
fréquence est déterminée par la dimension la plus large et plus le cristal est petit plus

la limite en fréquence augmente.

Le facteur de qualité élevé obtenu grace a ces quartz (10000 @ 38.4MHz)
garantit une grande stabilité et de bonnes performances. A la fréquence de
résonance du circuit les réactances capacitives et inductives sont égales et
opposées. Seule la résistance du circuit s’oppose au passage du courant. Cette
résistance est trés faible ce qui permet d’obtenir des coefficients de qualité trés

importants.

La plupart des pertes dans les circuits résonants électriques sont causées par
les fortes résistances des bobinages. Les pertes des cristaux sont quant a elles dues
a la dissipation interne, au montage mécanique et a la passivation. Toutefois les
pertes cumulées liées au quartz (Q=10000) sont beaucoup plus faibles que les
pertes rencontrées dans les circuits résonants classiques LC (Q=20 lié
essentiellement aux pertes de l'inductance). C’est pourquoi l'utilisation des quartz est

privilégiée lors de la conception de tels circuits.

CRYSTAL “

Fig. 1.3: Schéma électrique équivalent d’un cristal quartz

Ces cristaux possédent deux frequences de résonance fs et f, Selon la
modélisation présentée sur la Figure 1.3, fg est déterminée par l'inductance Lm et la

capacité Cm alors que f;, est déterminée par I'association Ly,, Cp,, Co.
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Sous certaines conditions, il peut étre nécessaire d’ajuster les fréquences de
résonance du cristal. Cet ajustement peut étre effectué par I'ajout d’'une capacité ou
d’une inductance variable en série ou en paralléle avec le cristal. Cet ajustement ne
peut étre que trés faible mais suffisant pour contrer les dérives liées a la technologie

utilisée.

.C. INTRODUCTION SUR LES RESONATEURS
PIEZOELECTRIQUES

C’est en 1880 que Pierre et Jacques Curie mirent en évidence le phénomeéne
de piézoélectricité direct sur le quartz. Une lame de ce matériau, de coupe
convenable, a laquelle on applique une contrainte devient le siége d’une polarisation
électrique. Des charges égales et de signes opposés sont créées sur ses extrémités
et une différence de potentiel électrique apparait aussitét. Si, au lieu d’une pression,

on exerce une traction, cette tension change de signe.

Lippmann prévoit en 1881 I'effet piézoélectrique inverse ; une lame de quartz
soumise a un champ électrique se dilate ou se contracte suivant le sens du champ
appliqué. Ainsi, une lame de matériau piézoélectrique, convenablement taillée et
métallisée sur ses extrémités, est capable d’exciter des ultrasons si on lui applique
une tension électrique, et inversement peut détecter des ultrasons en créant une

différence de potentiel entre ses bornes. C’est un transducteur dit réversible.

La notion de résonateurs piézoélectriques a été introduite pour la premiére fois
en 1922 par Walter Cady. Lidée était alors d'utiliser un résonateur comme élément de
couplage entre deux circuits. Cependant, dans cette configuration, les bandes
passantes étaient étroites (<10% de la fréquence centrale) et le filtre réalisé ne

pouvait servir que de filtre pour fréquence porteuse.

Dans les années 20 puis en 1934, Walter P. Mason publia un nombre important
de travaux sur l'étude des résonateurs piézoélectriques et leur utilisation dans
différentes configurations de filtres permettant alors de faciliter le multiplexage

fréquentiel introduit dans la téléphonie en 1916.

A partir des années 50, l'utilisation des résonateurs piézoélectriques s’élargit

aux systémes de radio-communication militaires et civils, car ils permettent de
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réaliser des filtres hautes fréquences (f>1GHz), stables et ayant des bandes étroites
(10% de la fréquence centrale). Rapidement, d’autres applications apparaissent dans

la navigation, les systemes radar, les systemes de guidage des missiles, etc.

Ainsi, c’est dans les années 70 et 80 qu’un travail théorique important est

réalisé afin de modéliser les résonateurs et pouvoir faciliter la conception des filtres.

Pour notre étude nous avons utilisé des résonateurs dit a ondes acoustiques
de volume ou encore BAW. Ces résonateurs utilisent des ondes se propageant
perpendiculairement a une lame piézoélectrique ; ces ondes étant générées par deux
électrodes disposées sur les faces inférieure et supérieure de la lame. lls sont a
mettre en opposition avec les résonateurs dits a ondes acoustiques de surface ou
encore SAW. Ces derniers utilisent des ondes se propageant parallelement a la
surface d’une lame piézoélectrique ; ces ondes étant générées a partir de pistes
métalliques inter-digitées déposées sur cette surface a des distances de quelques

micrometres les unes des autres.

Il. LES DIFFERENTES STRUCTURES DE RESONATEURS BAW

Le premier facteur de développement des résonateurs a couches minces tels
que les résonateurs BAW fut la nécessité de monter en fréquence pour des
applications de filtrage par exemple. En effet, la fréquence d’utilisation est
inversement proportionnelle a I'épaisseur des couches ; par conséquent ; plus on
monte en fréquence et plus il faut diminuer I'épaisseur des couches constituant le
résonateur et ceci tout en gardant a I'esprit la fagon de réaliser le support mécanique

d’une telle structure.

Au départ, les couches fines piézoélectriques furent utilisées dans des lignes a
retard micro-ondes en tant que transducteurs afin de viser des applications radar
[1.5]. Par contre, le passage du transducteur au résonateur est plus compliqué dans le
sens ou le résonateur nécessite des conditions aux limites équivalentes a de l'air ou
du vide afin que la structure puisse vibrer. De plus, le coefficient de qualité du
résonateur est beaucoup plus élevé que pour la ligne a retard. C’est pourquoi
plusieurs approches ont été envisagées comme par exemple les cristaux amincis du
type quartz ou bien encore les composants a ondes acoustiques de surface. Ce n’est

que par la suite que des techniques de dépbt par couches minces seront utilisées au
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dépend des techniques d’amincissement. Celles ci sont compatibles avec une grande
variété de substrats utilisés pour la fabrication des circuits intégrés actuels et

permettent de réaliser des structures telles que celles présentées Figure |.4.

M TS
cavité d’air gravure face arriére
al b/
W . électrodes
Z, réflecteur ﬂ]]]] matériau piézoélectrique
Z4 de Bragg membrane
Z;
Ay N substrat
c/

Fig. I.4: Configurations de résonateurs a couches minces
al Isolation acoustique par cavité d’air
bl Isolation acoustique par gravure face arriére du substrat

cl Isolation acoustique par réflecteur de Bragg

Les deux premiéres configurations sont plus connues sous le nom de FBAR

(Film Bulk Acoustic Resonator) alors que la troisieme correspond au SMR (Solidly

Mounted Resonator).

IILA. LES RESONATEURS DE TYPE SMR

Pour ce type de résonateur (Figure 1.4 c/) I'isolation acoustique est réalisée a
I'aide d’un réflecteur de Bragg.

En effet, en 1965 Newell [.12] a décrit une méthode afin de transformer
l'impédance du substrat sous le résonateur de maniére a créer une isolation partielle.
Cette technique utilise une superposition de matériaux, d’épaisseur A / 4 (A : longueur

d’'onde), ayant un fort rapport d'impédance mécanique. Si le substrat a une
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impédance relativement forte, alors la premiére couche devra avoir une faible
impédance suivi par une forte impédance etc... Ces derniéres agissent tel un
réflecteur, confinant 'onde prés du film piézoélectrique. De plus, elles agissent aussi
sur le déplacement mécanique comme un atténuateur, diminuant 'amplitude de
I'onde en fonction de I'épaisseur totale du réflecteur. Le nombre optimal de couches
sera défini en fonction de la fréquence de résonance, du coefficient de qualité et du

coefficient de couplage du résonateur.

Un effet important de ce type de résonateur est lié a la rigidification de la
structure par le réflecteur. Celui ci permet de diminuer les résonances parasites

observées dans des structures de type FBAR

Par rapport aux études effectuées sur ce sujet [I.6], le réflecteur constitué par
la paire Dioxyde de Silicium / Tungsténe (SiO, / W) semble étre meilleur que la paire
Dioxyde de Silicium / Nitrure d’Aluminium (SiO, / AIN) car le tungsten dispose d’une
impédance plus forte que I'AIN. Par conséquent, le ratio d'impédance du couple SiO,
/ W est plus élevé ce qui diminue le nombre de couches nécessaires pour une bonne
isolation et augmente la bande passante du réflecteur. En effet, plus le ratio
d'impédance du couple de matériaux utilisés est important et plus [lisolation

augmente.

II.B. LES RESONATEURS DE TYPE FBAR

Pour ce type de résonateur, l'isolation acoustique est réalisée par de I'air ou du

vide.
Pour ce faire, nous disposons de deux structures différentes :

» la premiere (Figure 1.4 a/) utilise une cavité obtenue grace a une couche
sacrificielle (couche de matériau type polymide disposée en lieu et place
de la cavité qui permet de réaliser le dépét de la membrane. Une fois ce
dépbt effectué la couche sacrificielle est enlevée afin de laisser place a la
cavité) [1.7], [1.8]
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* la deuxieme (Figure 1.4 b/) utilise un procédé de gravure par la face
arriere du substrat permettant la mise a l'air libre de la membrane [I.10],
[1.11]

De plus, les résonateurs FBAR disposent d'une capacité d’intégration
supérieure aux SMR. En effet, I'étape dite de “bumping” (Figure 1.5) utilisée pour

'assemblage des SMR sur une puce silicium n’est plus nécessaire.

O SnAgCu )
—_— puce SMR

" el
Au I
_é_ Al puce silicium

b/ / cl/

UBM : Under Bump Mask (couche d’accroche entre le plot et la bille)

Fig. I.5: Procédé dit de “bumping”
al Contact réalisé a I'aide d’une bille de SnAgCu
b/ Contact réalisé a I’aide d’un fil d’or fondu puis coupé

c/ Assemblage final d’'un SMR sur une puce silicium

En effet, un résonateur FBAR est directement intégré dans le flot de fabrication
d’'un procédé BiCMOS par exemple. En revanche, le résonateur SMR nécessite une
étape supplémentaire d’assemblage appelé “bumping”. Pour réaliser cet assemblage,
il convient de faire croitre une bille métallique qui permet ensuite de réaliser le contact

entre la puce silicium et la puce SMR par thermocompression.

Le procédé de fabrication FBAR est donc compatible avec un procédé de
fabrication BICMOS ou CMOS contrairement au SMR qui nécessite une étape

d’assemblage supplémentaire.

-21-



Les différentes structures de résonateurs BAW

II.C. LES RESONATEURS DE TYPE OMR (OVER-MODED
RESONATOR)

. électrodes

| matériau piézoélectrique
Q substrat

Pour ce type de résonateur le fonctionnement est un peu différent. Ici la couche

7

piézoélectrique est utilisée afin de générer un systéme d’ondes stationnaires dans le

substrat a la maniére d’un interféromeétre Fabry-Pérot.

Dés lors que I'épaisseur du substrat représente plusieurs fois la demi longueur
d’onde, on observe plusieurs résonances harmoniques dont le fondamental qui est

déterminé par I'épaisseur totale du résonateur.

De plus, étant donné que I'épaisseur du substrat est bien supérieure a celle du
matériau piézoélectrique, la majeure partie de I'énergie est concentrée dans le
substrat. Ainsi, en choisissant un substrat approprié, on peut obtenir des facteurs de
qualité de I'ordre de 70000 (avec un substrat en saphir par exemple [I.13], [I.14]) car
c’est lui qui définit le coefficient de qualité global contrairement aux résonateurs
précédents pour lesquels c’est le matériau piézoélectrique qui définit le coefficient de

qualité de 'ensemble.

Les deux propriétés importantes de ce type de résonateur sont le fort
coefficient de qualité et les résonances multiples qui peuvent permettre de réaliser
des filtres multibandes. Toutefois, ces résonateurs sont peu utilisés a cause
justement de cet encombrement spectral important ainsi que leur taille somme toute

un peu élevée.
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II.D. LES DIFFERENTS MATERIAUX PIEZOELECTRIQUES

Apres avoir abordé les différentes structures de résonateurs BAW, un point sur
le choix du matériau piézoélectrique est nécessaire. En effet, mis a part pour les
résonateurs de type OMR, c'est le matériau piézoélectrique qui conditionne les
performances du résonateur [I.15]. Il faut donc faire un choix judicieux en fonction des

applications visées, de I'environnement d’utilisation et de celui de fabrication.

Les trois principaux matériaux qui ressortent a I'heure actuelle sont le Nitrure
d’Aluminium (AIN) [1.16], le Titano-Zirconiate de Plomb (PZT) [1.17] et 'Oxyde de Zinc
(Zn0O) [1.18]. Chacun de ces matériaux dispose de caractéristiques différentes qui

vont conditionner leur utilisation.

Ces caractéristiques sont les suivantes :

* le coefficient de couplage électromécanique kt? qui va définir 'écart
entre les deux résonances et par conséquent la bande passante pour des

applications de filtrage,

» la constante diélectrique € qui agit sur 'impédance du résonateur avec
le dimensionnement physique de ce dernier. A impédance constante, plus

€ augmente et plus les dimensions diminuent,

» la vitesse de I'onde acoustique V qui va conditionner I'épaisseur du

matériau. Cette derniére diminue avec V,

* l'environnement technologique dans lequel le résonateur sera intégré.
En effet, le matériau ne doit pas venir polluer les autres composants, le but

étant d’intégrer les résonateurs BAW dans un circuit silicium.

Voici un récapitulatif de ces parametres pour les trois matériaux.
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AIN ZnO PZT

€ 10 10 400
kt2 / % 6.5 7 8-15

V /ms! 10400 6400 4700
intégration CMOS oui non non

Table I.1: Matériaux piézoélectriques : comparaison

En se basant sur ce tableau et sur le descriptif précédent nous pouvons en
conclure que le seul matériau réellement compatible avec une intégration totale des
résonateurs BAW dans une puce est I'AIN malgré le fait qu’il soit globalement un peu
moins performant que le ZnO et le PZT. En effet, le plomb et le zinc sont des
matériaux a fort risque de contamination. lls sont donc a proscrire dans les procédés

de fabrication des semiconducteurs.

Ill. MODELISATION DE RESONATEURS A ONDES
ACOUSTIQUES DE VOLUME

Etant donné la nature du travail effectué, un point sur la modélisation des
résonateurs semblait nécessaire méme si ce n’est pas la I'objet de ce manuscrit.
Toutefois, une compréhension méme globale des phénoménes liés a la
piézoélectricité est nécessaire afin de comprendre le fonctionnement du résonateur
BAW.

En effet, lorsqu’on parle de modélisation de résonateur BAW, deux approches

s’offrent a nous :
* une approche une dimension (1D)
* une approche deux ou trois dimensions (2D, 3D)

Lapproche 1D permet une étude simplifiée du fonctionnement du résonateur
ne tenant pas compte des parasites acoustiques et électromagnétiques. Pour cela,

nous disposons de deux variantes :

-24-



Chapitre | - La Technologie BAW (Bulk Acoustic Wave)

* le modéle de Mason qui associe a chaque couche de matériau un
schéma électrique équivalent et qui se base sur les phénomeénes

physiques qui se produisent dans chacune des couches du résonateur [l.2]

* le modéle de Butterworth Van Dyke (BVD) qui est extrait des mesures
faites sur des résonateurs et qui permet de modéliser le comportement

électrique au voisinage de I'une des résonances [1.2]

Les approches 2D et 3D, quant a elles, sont utilisées pour mieux comprendre
et tenir compte des phénomeénes parasites observés expérimentalement. Elles
doivent étre utilisée dés lors que les dimensions latérales du résonateur sont
inférieures a quelques dizaines de fois son épaisseur. En effet, dans ce cas de figure
des phénomenes électromagnétiques et acoustiques perturbateurs non négligeables
doivent étre pris en compte lors de I'étude du résonateur. Toutefois, ces deux
approches et les modeles éventuels pouvant étre extraits sont trop complexes pour
envisager de les utiliser au sein d’'une méthode de synthése de filtre. C’est pourquoi

elles ne seront pas utilisées par la suite.

En ce qui nous concerne, nous avons utilisé le modéle de BVD dans la plupart
des cas ainsi que le modele de Mason. Nous avons aussi utilisé un modéle de BVD
plus complet (MBVD) dans notre démarche de synthése de filire afin d’étre plus

précis.
lIlLA. LE MODELE DE MASON

Lidée avec ce modéle est donc d’associer a chaque couche de matériau (film
piézoélectrique, électrodes, membranes, substrat) un schéma électrique équivalent
[1.2], [I.3], [1.4] en faisant appel aux équations de propagation des ondes acoustiques
telles que la loi de Hooke et les équations de Christoffel. Ainsi, on peut tenir compte
de linfluence de tous les matériaux constitutifs et observer les résonances

harmoniques hautes fréquences qui ne sont pas visibles avec le modele de BVD.

Pour cela il est nécessaire de faire la distinction au niveau des ondes

élastiques car le fonctionnement differe avec le type d’onde choisi.
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» Dans le cas des ondes longitudinales ou ondes de compression, le
déplacement des particules est paralléle au vecteur d’'onde. Ceci

représente le mode de fonctionnement le plus répandu.

 Dans le cas des ondes transverses ou ondes de cisaillement, le

déplacement des particules est perpendiculaire au vecteur d’onde.

Ensuite, il faut tenir compte des 2 types de matériaux utilisés : piézoélectrique
et non piézoélectrique. On pourra représenter le comportement de ces matériaux par

un schéma dans lequel les tensions d’entrée/sortie F, F5 représentent des forces qui
s’exercent sur chacune des faces et les courants V4, V5 représentent les vitesses de

déplacement des particules Figure 1.6.

F ;/1 - V;Fz

Vi Va
>— —<
F1T_ _T Fa

|_ A

\"/

Fig. I.6: Schémas tension | courant. al D’un matériau non piézoélectrique. bl

D’un matériau piézoélectrique

Dans le cas d'un traitement unidimensionnel de la piézoélectricité, et en ne
tenant compte que des vibrations longitudinales du résonateur, les équations

couplant la mécanique et I'électrostatique s’écrivent dans le milieu piézoélectrique :

D, = Emn x Em + €kl x Skl (12)
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avec S;; = 0.5x (U +Uy) (1.3)

T

S:
E:
Dy,
€:

Uy

. efforts mécaniques
: constante de rigidité ou constante élastique (cjy tenseur des rigidités)

. constante piézoélectrique

déformations mécaniques
champ électrique

: induction électrique

constante diélectrique (permittivité)

| - dérivée de la variable d’espace Uy par rapport a la direction |

lllLA.1. MATERIAU NON PIEZOELECTRIQUE

Voici quelques exemples de matériaux non piézoélectriques : réflecteur de

Bragg, électrode, substrat, etc... Le schéma électrique équivalent d’une tranche de

matériau non piézoélectrique d’épaisseur d, de section A et d'impédance élastique Z

=p*V*Aestprésenté Figure |.7.

P

V:

A:

masse volumique du matériau
vitesse de propagation de I'onde acoustique

section du matériau.

Vy Vs
. - ] e

V4 Vs,
————
Z Z

Fig. I.7: Schéma électrique équivalent d’'une tranche de matériau non

piézoélectrique
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Axd

Z1 = jxZXtan (1.4)
- __JXZ
22 sin(A x d) (1-9)
_ 0 _j*Bo,w
A= %’ XV (1.6)
A : nombre d’onde
B : coefficient de pertes
w : pulsation
Si on se place dans le cas suivant :
€33
V = = 1.7
5 (1.7)
€33=2*Y*(1-v) (1.8)

Y : module d’Young
v : coefficient de Poisson

Le module d’Young et le coefficient de Poisson sont des données matériau.
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I1.LA.2. MATERIAU PIEZOELECTRIQUE

Le schéma électrique équivalent d’'une tranche de matériau piézoélectrique

d’épaisseur d, de section A et d'impédance élastique Z = p * VD * A est présenté

Figure |.8.
V1 Z1 Z1 V
Iy L -
Vi Va Z,
»>— —< F F,
F1T T F2 =)
|_,* i ) 1:hC,
v S \I
2, | %4
i 4T-—{
v
Fig. 1.8: Schéma électrique équivalent d’une tranche de matériau
piézoélectrique
Z., = —1 (I 9)
P jxCyxw .
_ -1
— (1.10)

Z
tjxCixw
Cy : capacité physique du matériau

si on se place dans le cas suivant :

= :
VT@
Qﬁ‘ *Vz
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et que I'on considére notre systeme comme unidimensionnel ; alors :

CD
vP= |2 (1.11)
P
o = oy x (1 +kt) (1.12)
62
K= B (1.13)
€33 X (33
2
- (1.14)
1+K

cP et cE: respectivement rigidités a induction électrique et a champ électrique

constants
K2 : constante de couplage piézoélectrique

kt? : coefficient de couplage électromécanique

Remarque : Pour obtenir une puissance acoustique convenable, il faut travailler

dans des conditions de résonance. Pour cela, il faut choisir la fréequence fy de la

source d’excitation de telle sorte que I'épaisseur de la lame soit d = (2xn+1) xg

VD

2% f0°

ouencored = (2xn+1)x

Le fondamental d = % est le plus recherché car il correspond aux pertes les

plus faibles dans le matériau piézoélectrique, puisque le parcours des ondes

acoustiques y est le plus réduit.

Connaissant le comportement des différents matériaux ainsi que leur schéma

électrique, il est maintenant possible de modéliser le résonateur BAW complet.
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I11.LA.3. MODELE DE MASON D’UN SMR

electrodes
materiau piezoelectrique reflecteur de Bragg

bloc_membrane_mason
bloc_piezo_mason top_electrode_Mo1
materiau_piezo_AIN1 density=10280
density=3260 poisson_ratio=0.31
C33E=395e9 young_modulus=329e9
e33=1.55 active_area=active_area
eps33s=9.5e-11 thickness=top_electrode_thickness
active_area=active_area loss coefficient=0.01
thickness=piezo_thickness - ’
loss_coefficient=0.003

Fig. 1.9: Modéle de Mason d’un SMR

Comme vous pouvez le constater sur le schéma de la Figure 1.9, le modele de

Mason permet de modéliser un résonateur méme complexe tel qu’un SMR.

Ceci est grandement utile lorsqu’'on veut étudier les phénoménes hautes

fréquences comme les résonances harmoniques parasites.

7E2

— résonances
\ parasites

B2\

s AT

IZI / dB

résonance
principale o 2 4 6 & 10 12 1 6 B 2
freq / GHz

Fig. 1.10: Impédance du résonateur avec le modéle de Mason
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Ainsi, on peut dimensionner chacune des couches de maniere a obtenir la

fréquence de résonnance souhaitée tout en éliminant les parasites.

lI.B. LE MODELE DE BUTTERWORTH VAN DYKE (BVD)

Ce modele permet de tenir compte du fait que le résonateur dispose d’'une
fréquence de résonance série (résonance fg) et d'une fréquence de résonance
paralléle (anti-résonance f;) mais il n'est valable qu'autour de ces deux résonances.
Le résonateur est dans ce cas modélisé par une capacité fixe CO qui traduit son
comportement électromagnétique, associée en paralléle avec une branche Cm, Lm

série qui représente le comportement acoustique du résonateur.

Fig. .11: Modéle électrique al BVD bl MBVD

Le modéle de BVD (Figure 1.11 a/) permet a partir des paramétres d’entrée
suivants ; fréquence de résonance, facteur de qualité, coefficient de couplage
électromécanique et tangente de pertes ; d’extraire un schéma électrique a partir
duquel nous allons pouvoir réaliser des simulations. Un modéle plus complet (MBVD)

tenant compte des pertes est aussi disponible (Figure 1.11 b/).

Le schéma électrique MBVD du résonateur est constitué des éléments

suivants :
+ R représente les pertes diélectriques de la couche piézoélectrique
* Ry, représente les pertes mécaniques de la couche piézoélectrique

+ Rgreprésente les pertes électriques des électrodes
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* Ly, Gy, traduisent le comportement acoustique du résonateur et

permettent de définir la fréquence de résonance

+ Cy est la capacité physique présentée par les deux électrodes qui

permet de définir I'anti-résonance

_ 1

f =
*o2xmx L xC,

Cﬂ’l
fp = fsX /1+C—0 (1.16)

Cp = g (1.17)

(1.15)

3
_ T XV
L, = 3 5 (1.18)
8X W Xg,xeg XAXEkt

kt® = gxé X tanmxfp_st

13 1.19
_ T
Qp = BP(-3dB) (1.20)
R = L X @, (1.21)
m — Qs "
_ tand
R, = Cy % o, (1.22)

avec tand : parameétre matériau qui traduit des pertes diélectriques

Ce modele électrique sera utilisé par la suite aussi bien pour simuler des
résonateurs dits séries (résonateurs situés sur les branches séries du filtre) que des

résonateurs dits paralléles (résonateurs situés sur les branches paralléles du filtre).

Le terme de modele simplifié correspond bien puisqu’il permet de simuler le

comportement du résonateur de maniére relativement simple et rapide et ceci dans le
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cas d’un résonateur monocouche. |l permet d’obtenir le module de 'impédance en dB
en fonction de la fréquence (Figure 1.12) lorsque le résonateur est étudié seul.
Toutefois, ces résultats ne sont valables qu’autour des deux fréquences de

résonance.
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30 —=— /

ol N/
- \Vj

10 T T T T L L L L
1.90 1.95 2.00 2.05 210 215
f
s freq / GHz

1Zl / dB

Fig. I.12: Module de I'impédance du résonateur seul

Suite aux diverses simulations et mesures effectuées, il a pu étre mis en
évidence la corrélation entre modéle physique (structure de test utilisée pour la
mesure) et le modeéle électrique (MBVD). Par conséquent, nous avons utilisé ce

modéle équivalent électrique pour simuler les différents résonateurs piézoélectriques.

IV. LES DERIVES DU PROCEDE DE FABRICATION ET LES
DIFFERENTES COMPENSATIONS POSSIBLES

IV.A. LES DERIVES DU PROCEDE DE FABRICATION

La technologie BAW de part sa compatibilité avec les procédés de fabrication
BiCMOS ou CMOS par exemple dispose d’'un avantage certain par rapport a la
technologie SAW.

Cependant un inconvénient persiste avec les dérives du procédé de fabrication
de cette technologie. En effet, une variation sur les épaisseurs des différentes
couches (électrodes, matériau piézoélectrique, ...) génére une variation sur la
fréquence de résonance du résonateur BAW. Cette variation non négligeable se

situait, au début de ma thése, autour de 1% et nécessitait donc un moyen de contréle
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ou de compensation afin de pouvoir intégrer ces résonateurs sur un circuit silicium

quelconque.

La plupart des moyens utilisés encore aujourd’hui se traduisent soit par un test
de chaque résonateur ou filtre et un tri sélectif (ce qui entraine un manque a gagner
certain), soit par un post traitement par ablation laser ou par ajout d’'une couche de
charge afin de corriger la fréquence de résonance, sachant que I'épaisseur des

couches est inversement proportionnelle a la fréquence de résonance (Figure 1.13).

LASER

‘ ‘ ‘ ‘ couche suplémentaire

Fig. 1.13: al Ablation laser (fs augmente). bl Ajout d’une couche de charge (fg

diminue)

Linconvénient majeur de I'ablation laser réside dans le fait que le faisceau laser
est plus gros qu’un résonateur unitaire. Par conséquent, lorsque I'on souhaite réaliser
un filtre complet, I'ablation laser devra étre effectuée sur tout le filire de maniére

uniforme. Or, tous les résonateurs ne nécessitent pas forcément ce type d’opération.

Dans le cas d’élément unitaire de type résonateur ou filtre, le trie sélectif peut
étre envisagé. Toutefois, I'évolution ultime de la technologie BAW est l'intégration
compléte des résonateurs sur une puce silicium de maniere a réaliser une puce
unique. Dans ce cas de figure, le tri sélectif ne peut étre envisagé car non rentable.
D’ou l'intérét d’un sujet tel que celui présenté dans ce manuscrit avec la réalisation de
résonateurs et de filtres accordables de maniére a palier les variations du procédé de
fabrication. C’est pour cela qu’'une étude préalable des résonateurs et de leur accord

en fréquence est nécessaire.
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IV.B. LES RESONATEURS BAW ACCORDABLES EN FREQUENCE

Le but de ce travail est de réaliser de nouvelles architectures de filtres
accordables a base de résonateurs BAW avec le moins de circuits actifs possible afin
de s’affranchir au maximum de tout ce qui est non linéarité. Toutefois, avant de
penser filtre accordable il est judicieux de penser résonateur accordable afin de se
rendre compte si 'accord peut se faire localement (sur chaque résonateur) ou s’il doit
se faire globalement (sur le filtre). C’est pour cette raison qu’'une étude préalable sur
l'impact de I'ajout de différents éléments passifs autour d’'un résonateur BAW a été

effectuée.

Lassociation présentée Figure 1.14 peut étre envisagée pour contrbler les

variations de fréquence.

/_ 60 — -—Z
1 SRR S S

gmm/ /)

/ 30 —=——— /
'_ 20 \\ —
, e ‘ >
| | » 10 T I\‘ ‘[ T T L \)’\\\ T T T T T
| 1.90 195~ 7’24@- — 505 210 215

freq / GHz

IZI / dB

Fig. I.14: Impact des éléments passifs sur la réponse en fréquence du

résonateur

Comme on peut le constater et le vérifier par le calcul, chacun de ces éléments
passifs agit de maniére indépendante sur I'une ou I'autre des résonances ce qui hous
permet d’envisager un accord en fréquence de fagon locale sur le résonateur. Pour la
vérification mathématique l'utilisation du modéle de BVD est nécessaire afin de
faciliter le calcul. Les résultats obtenus pour les différents cas de figure sont les

suivants:

« cas n°1: résonateur seul
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2
7= jx 1-LmxCmXW® (1.23)

LmXCmXCOXw3—(Cm+CO)><oo

.
W, = [ (1.24)

_ 1 Cm+ CO
©p = A/Lm x Cm * f\/ Co (125)

On remarquera que dans le cas d'un résonateur seul fg dépend uniquement de

L et Cpy, alors que f, dépend aussi de Cy,.

« cas n°2: résonateur + capacité série Cg

80

60_ A

121 / dB

Cs . /
iHEe = ]

fg freq / GHz

Fig. 1.15: Résonateur BAW + capacité série

.XCm+C0+Cs—(Lm><Cm><Cs+Lm><Cm><C0)><002

Z = 3 (1.26)
LmxCmxCOXCsxw —(CmxCs+C0X%XCs)Xw
1 Cm+ C0+Cs
= X .
s f\/LmXCm f\/ C0+Cs (1.27)
_ 1 Cm+ CO
©p = f\/LmXmef\/ Co (1-28)

Cs agit uniquement sur fg par augmentation de cette derniére ; Cg étant

inversement proportionnelle a fg.

« cas n°3: résonateur + capacité paralléle Cp
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fo
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Fig. 1.16: Résonateur BAW + capacité paralléle

2
7= jx 1-LmxCmXx® (1.29)

(LmXCmXCO+Lm><Cm><Cp)Xw3—(Cm+C0+Cp)><oo

_ 1
©s = NLm x Cm (1-30)

_ T Cm +C0 + Cp
“p = A/LmXCm XA/ Co+Cp (1.31)

Cp agit uniquement sur fp par diminution de cette derniére ; Cp étant

inversement proportionnelle a f,,

« cas n%: résonateur + inductance série L

résonance parasite

80 I
o | /
Ls 40| A\\‘J__

| I | ﬂ(\ﬂ(\ 20T~ N

-20
i ‘—\
_40 T T T T T
1.4 1.6 1.8 20 22 24 26

fs freq / GHz

1Zl / dB

o
=

Fig. 1.17: Résonateur BAW + inductance série
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w, = f(L,) avec deux solutions (1.32)
_ 1 Cm+ CO
©p = A/Lm X Cm * f\/ Co (133)

Ls agit uniquement sur fg en diminuant cette derniere mais geénére une

deuxiéme fg disposée a droite de I'ancienne.

+ cas n°5: résonateur + inductance paralléle Lo

résonance parasite

M 100 s
L T - n |
p ~ ] A
N «0
- ] /N
40 . —
N
-20 i T T T T T T
1.4 1.6 1.8 20 22 24 26
freq / GHz

Fig. I.18: Résonateur BAW + inductance paralléle

_ 1
Q= e (1.34)

W, = f (Lp) avec deux solutions (1.35)

L, agit uniquement sur f, en augmentant cette derniere mais génére une

deuxieme f, disposées a gauche de I'ancienne.

Ces résultats permettent de constater que les capacités agissent uniquement
sur 'une ou l'autre des résonances en décalant simplement ces derniéres. En
revanche les inductances décalent I'une ou l'autre des résonances mais génerent
aussi une deuxiéme résonance qui peut devenir génante pour certaines applications
telles que du filtrage large bande. Dans le cas étudié (norme WCDMA) cela ne pose

pas de probleme a condition de faire en sorte que la fréquence fg soit a peu pres

centrée autour des deux fréquences f,.
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Par rapport a ces premiers résultats on pourrait se dire que l'accord est
relativement simple a réaliser puisqu'’il suffit d’ajouter une capacité en série pour venir
décaler la fréquence de résonnance. Or, il faut savoir que la bande passante d’'un

filtre a base de résonateurs de ce type est définie pour la majeure partie par I'écart
entre fs et f, ; d'ou limportance du parametre kt? sur lequel les technologues
travaillent assiduement afin de I'améliorer. En effet, ce parameétre dépend
essentiellement du matériau piézoélectrique utilisé. Par conséquent, si on utilise une

capacité on vient au contraire diminuer cet écart, et donc le kt? virtuel. Ceci devient

un handicap dans le sens ou la bande passante maximale réalisable diminue.

On peut donc utiliser a contrario les inductances qui elles permettent
d’augmenter cet écart. Certes ; mais I'inconvénient de cette solution réside dans le
fait que les inductances variables pour des gammes de fréquences autour de 2GHz

ont une consommation excessive, ce qui ne peut étre envisagé.

Laccord qui semblait simple au départ n'est en fait pas aussi trivial qu’il y
parait. Il faut en fait trouver une solution qui permette de décaler la fréquence de

résonance, par exemple, sans diminuer I'écart entre les fréquences fs et f,. C'est pour

cette raison qu’une solution associant plusieurs éléments passifs au résonateur a été

envisagée.

Laccord en fréquence proprement dit ne peut étre réalisé qu’avec un

composant variable tel qu’un varactor. Si tel est le cas, la conservation du kt? sera
réalisée grace a une inductance. Etant donné qu’on raisonne en général avec la

fréquence fg pour définir la bande passante d’un filtre, c’est donc sur fg qu'il faut

appliquer le décalage. En observant la Figure 1.14 et 'Equation (1.26) on constate que

la seule solution permettant de décaler fg a l'aide d'un varactor est la solution

résonateur + varactor en série. Ensuite, seule I'inductance en parallele va permettre

de conserver I'ecart entre les fréquences fs et f, voir méme I'augmenter. La encore il
faut faire attention car I'utilisation d’inductance permet certes de décaler f, mais cree

une seconde fréquence f, parasite dont il faut tenir compte.

On obtient ainsi un bloc que I'on appellera bloc résonateur BAW accordable
(Figure 1.19).
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résonance parasite
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Fig. 1.19: Cellule d’accord du résonateur BAW

Cette cellule d’accord d’un résonateur BAW a fait I'objet d’'un dépdét de brevet
publié par I'Institut National de |la Propriété Industrielle le 1er Juillet 2005 sous la
référence 2864729 : “Résonateur Acoustique Intégrable, et Procédé d’Intégration
d’'un tel Résonateur’ ainsi qu’aux états Unis sous la référence 20050174199

“‘Integrable Acoustic Resonator and Method for Integrated such Resonator” [I.19].

V. CONCLUSION

Nous avons abordé dans ce premier chapitre la technologie BAW et le moyen
de réaliser un accord en fréquence sur un résonateur BAW. Cette technologie a non
seulement I'avantage de pouvoir adresser de plus hautes fréquences que les SAW
mais aussi I'avantage de lintégration dans un procédé de fabrication CMOS ou
BiCMOS. Ceci confére donc a cette technologie un attrait certain en terme de montée

en fréquence et d’intégration.

Toutefois, les variations au niveau de son procédé de fabrication entraine une
variation de la fréquence de résonance fg qui ne peut étre négligée. C’est pourquoi, il
est nécessaire de mettre en place un systéme de compensation de ces variations afin

de pouvoir utiliser les résonateurs BAW dans une puce entierement intégrée.

C’est ce que nous avons commenceé a présenter avec les différentes cellules
d’accord d’un résonateur. Nous allons a présent aborder I'aspect filtrage afin de voir
dans quelles conditions ces résonateurs peuvent s’intégrer dans une méthode de

synthése de filtre BAW accordable.
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CHAPITRE |l
ETAT DE LART - FILTRAGE

. INTRODUCTION

Le but de ces travaux de thése est de concevoir de nouvelles architectures de
filtres utilisant des résonateurs BAW dans une chaine de réception pour
communications mobiles. Ceci afin de remplacer les filtres SAW et ainsi gagner en
terme de surface et de montée en fréquence. En effet, les filtres SAW sont constitués
de doigts entrecroisés dont I'espacement définit la fréquence de fonctionnement. Plus
la fréquence est élevée et plus I'écart entre les doigts est réduit. Ce type de filtre
posséde par conséquent une limitation en fréquence (f<2GHz) liée aux parametres
technologiques tel que la gravure. De plus, ils présentent des facteurs de qualité
inférieurs a 500 et ne supportent pas les fortes puissances. lls sont également
incompatibles avec les procédés de fabrication silicium contrairement a la technologie
BAW.

entrée —p

sortie

Fig. Il.1: Structure de principe d’un filtre SAW

Les résonateurs BAW disposent d’une forte linéarité pour de faibles niveaux
d’excitations ce qui permet d'utiliser les modeéles linéaires détaillés précédemment,
Figure 1.9 et Figure 1.11, dans une chaine de réception. En revanche, lorsque le
niveau d’excitation augmente, des comportements non-linéaires sont observés. Dans
ce cas, on parlera de résonateur BAW de puissance. lls sont généralement présents
dans les chaines de transmission. Beaucoup d’études ont été réalisées, utilisant la

théorie des perturbations, afin d’identifier les constantes non-linéaires liées aux
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diverses propriétés des matériaux (élastiques, électriques, de couplages électro-

mécanique) [11.11].

Ceci permet d’introduire le fait que, travaillant sur des filtres de réception,
I'utilisation des modéles linéaires classiques de résonateur BAW semble justifiée. Par
conséquent, afin de bénéficier au mieux de cet aspect linéaire des résonateurs BAW
et de s’affranchir des non-linéarités diverses, une contrainte a été introduite dans ces
travaux ; celle de réaliser des filtres que I'on pourrait qualifier de “passifs”. Des
guillemets sont utilisés afin de mettre I'accent sur le fait que ce filtre devra utiliser au

maximum, voir en totalité, des composants passifs (inductances, capacités...)

C’est avec cet objectif que des méthodes de synthese de filtres électriques
classiques ont été étudiées, notamment la méthode des parameétres effectifs
développés par Norton et Bennet [II.7], [I1.9] que nous détaillerons dans un prochain

paragraphe.

Mais commencons tout d’abord par faire un éventail des différentes structures
de filtres utilisant des résonateurs BAW. Ceci est nécessaire afin de mieux
comprendre les problemes liés a ces filires et notamment le probleme d’accord en

fréquence. Ainsi, des solutions plus appropriées pourront étre envisagées.

Il. ETAT DE L’ART : FILTRES BAW

La technologie BAW a émergé pour répondre a la montée en fréquence des
applications de communications mobiles sans fil et a lintégration élevée de
composants afin de réduire 'encombrement global et les codts. De plus, la montée
en fréquence implique [lutilisation de couches minces pour le matériau
piézoélectrique ce qui est incompatible avec les résonateurs conventionnels de type

quartz. D’ou l'arrivée des résonateurs BAW et des filtres associés.

Concernant ces derniers, un inventaire non exhaustif est réalisé dans les
paragraphes suivants afin de présenter les principales architectures et modes de

fonctionnements.

En effet, deux modes de fonctionnement ou plutdét deux méthodes de

réalisation de filtres s’affrontent [I1.1] avec :
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« d’un coté une interconnexion des résonateurs de type électrique,
comme des composants classiques. Ceci est le cas dans les filtres de type

ladder et lattice. Nous appellerons ces derniers “filtres BAW électriques”.

» de l'autre une interconnexion de type couplage acoustique faisant appel
au procédé de fabrication. Ceci est le cas dans les filtres de type SCF
(Stacked Crystal Filter) et CRF (Coupled Resonator Filter). Nous

appellerons ces derniers “filtres BAW technologiques”.

II.LA. FILTRES BAW ELECTRIQUES

Il.LA.1. FILTRE LADDER (OU FILTRE EN ECHELLE)

Le filtre ladder a une architecture de type filtre en échelle dont la cellule
élémentaire, voir Figure 1.2, est constituée d’'un premier résonateur sur la branche
série et d’'un second sur la branche paralléle, les deux résonateurs ayant une
fréquence de résonance différente. Cette difféerence est réalisée par I'ajout d’'une
couche supplémentaire (dite couche de loading) de matériau sur le résonateur

parallele. Cet ajout a pour effet de diminuer la fréquence de résonance.

Il s’agit 1a de la solution la plus simple a implémenter car les résonateurs
peuvent étre optimisés de maniere indépendante afin de satisfaire au mieux les

spécifications désirées.
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— — - =
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Fig. Il.2: Cellule ladder élémentaire
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Cette configuration dispose de deux zéros de transmission générés a la
fréquence de résonance du résonateur paralléle et a la fréquence d’antirésonance du
résonateur série. En effet, a ces fréquences particulieres, les résonateurs sont
équivalents a un circuit ouvert ou un court circuit comme l'indiquent les schémas
Figure 11.2. Grace a ces deux zéros de transmission la sélectivité obtenue est

importante.

Par contre, les remontées hors bande sont élevées et nécessitent un grand
nombre de cellules élémentaires pour atteindre un gabarit WCDMA par exemple.
Ceci est dU au fait que les deux résonateurs se comportent comme des capacités en
dehors de la bande passante du filtre. Par conséquent, le filtre est équivalent a un
pont capacitif. Dans le cas idéal ou les résonateurs ont la méme capacité Cg (surface
et épaisseur de la couche piézoélectrique identiques), cela apporte une atténuation
hors bande de 3dB. Dans le cas d’'une mise en cascade, chaque cellule élémentaire
apportera 3dB supplémentaires. En revanche une modification de I'un ou I'autre des
résonateurs (modification de la surface ou de [I'épaisseur de la couche

piézoélectrique) permettra d’améliorer cette réjection [I1.2].

Ce filtre est donc le plus simple mais nécessite un grand nombre de

résonateurs pour réaliser une bonne réjection hors bande.

ILA.2. FILTRE LATTICE (OU FILTRE EN TREILLIS)

Le filtre lattice est une structure en treillis dont la fonction de transfert s’écrit :

Z

=2
— resonateurserie
H =

resonateurparallele 1.1
VA +Z D

resonateurserie resonateurparallele

Grace a cette derniere et aux schémas de la Figure 1.3, on remarque qu’il ne
peut y avoir de zéro de transmission lorsque les deux résonateurs ont la méme

capacité Cg, cette capacité jouant directement sur le niveau d'impédance hors

résonance.
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Fig. 11.3: Cellule lattice élémentaire
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En effet, de part et d’autre des résonances, les impédances des deux
résonateurs tendent I'une vers l'autre sans jamais se croiser ce qui empéche la
fonction de transfert H de s’annuler. Le filtre lattice voit donc sa réjection hors bande

décroitre continuellement.

Par contre, si on dispose de deux résonateurs (série et paralléle) dont la

capacité C, difféere, alors apparaissent des zéros de transmission lorsque leurs

impédances sont égales en module et en phase. Dans ce cas le comportement du

filtre lattice s’apparente a celui du filtre ladder.

Le filtre lattice dispose d’une sélectivité plus faible que le filtre ladder mais une
bien meilleure réjection hors bande. Ceci fait de lui un meilleur candidat car il
nécessite au final moins de résonateurs qu’un filtre ladder pour satisfaire le gabarit
WCDMA (8 résonateurs contre 10 pour un ladder). De plus, il est différentiel ce qui

élimine les contraintes de non linéarités d’ordre pair.

11.LA.3. FILTRE LADDER LATTICE

Ce filtre correspond en fait a 'assemblage d’une cellule ladder différentielle et
d’une cellule lattice [I1.6]. La cellule ladder différentielle s’obtient a partir d’'une cellule

ladder simple que I'on duplique sur la deuxieme branche différentielle du circuit.
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Fig. 11.4: Cellule ladder-lattice

Cette topologie permet de bénéficier de l'avantage de chacune de ces
structures, la sélectivité du ladder et la réjection hors bande du lattice. Si en plus la
cellule lattice dispose de zéros de transmission, le filtre obtenu posséde alors quatre
zéros de transmission qui peuvent étre disposés ou le souhaite le concepteur.
Toutefois, ce filtre est plus gourmand en terme de surface et dispose de pertes plus

importantes.

II.B. FILTRES BAW TECHNOLOGIQUES

I1.B.1. FILTRES SCF

Pour ce type de filtre [I1.3], plusieurs couches de matériau piézoélectrique et de

métal vont étre utilisées afin de réaliser une superposition de résonateurs.

g

1 4— isolation acoustique

MBI

M couche piézoélectrique M électrode [ substrat

Fig. 1.5: Filtre SCF a double section

Dans le cas de la Figure 1.5, deux résonateurs sont superposés. Lélectrode
commune, fine et reliée a la masse, permet de réaliser un couplage fort et direct entre

ces deux résonateurs. Le comportement est ainsi équivalent a celui d’'un résonateur

unique mais avec une réponse en fréquence complexe et un kt? divisé par deux par
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rapport a un résonateur simple ce qui a pour effet de diminuer la bande passante

réalisable.

d

va L A2 ': : 3)\I4m
)
N4
c
= —
SV

05 1.0 15 20 25 3.0 35

freq / GHz

Fig. 11.6: Réponse en fréquence d’'un SCF double section

En effet, on observe une résonance principale lorsque I'épaisseur d'un
résonateur correspond a la demi longueur d’'onde mais aussi deux résonances
parasites importantes (Figure 11.6). La plus basse en fréquence apparait lorsque
'épaisseur d’un résonateur correspond au quart de la longueur d’onde. La plus
élevée apparait lorsque I'épaisseur d’'un résonateurs correspond a trois fois le quart
de la longueur d’'onde. Ces résonances sont considérées comme parasites car elles
correspondent a un mode peu couplé dans chaque résonateur et leurs pertes

d’insertion sont plus importantes que le mode fondamental.

Une optimisation de ce filtre peut étre réalisée en adoptant une configuration
de type SMR, voir Figure I1.5. Pour cela, I'adjonction d’un réflecteur de Bragg permet
de diminuer ces résonances parasites. En effet, un choix judicieux de la structure du
réflecteur permet de réduire sa bande passante et ainsi d’agir sur les résonances
parasites. La mise en cascade de plusieurs sections permettra enfin d’augmenter
sensiblement la bande passante. Toutefois, la bande passante principale réalisable

reste faible et la structure complexe.

I1.B.2. FILTRE CRF

Les filtres CRF [I1.5] ont été développés dans le but de combler I'inconvénient

des SCF, a savoir la bande passante. En effet, elle est directement liée a un couplage
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trop fort entre les résonateurs verticaux qui restreint le kt? global de moitié et par

conséquent la bande passante.

En revanche, si on réduit ce couplage par l'ajout d’'un empilement de
différentes couches d’épaisseur A/4, on parvient a augmenter la bande passante du

filtre.

couplage acoustique —p =

1 «— isolation acoustique

NN

M couche piézoélectrique M électrode K substrat

Fig. 1.7: Filtre CRF a double section

Plus les deux résonateurs verticaux sont éloignés et plus ils tendent a se
comporter comme deux résonateurs indépendants, ce qui va permettre d’optimiser la

largeur de la bande passante.

m ° .
5 m couplage critique
° . N plage eriia
é‘: 20 / / \i\\ e sous couplage
\ —r— A sur couplage

T T T T T
16 17 18 19 20 21 22 23 24

freq / GHz

Fig. 11.8: Optimisation de la bande passante d’un CRF

Le surcouplage intervient lorsque les fréquences de résonance des
résonateurs sont trop éloignés l'une de l'autre. Cela augmente la bande passante du
filtre mais crée une ondulation. Le sous couplage intervient lorsqu’elles sont trop
proches ce qui diminue fortement la largeur de la bande et augmente les pertes
d’'insertion. Le couplage critique correspond au cas optimum, pas d’ondulation et

pertes d’insertion minimum.
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Un autre avantage de ce type de structure est la conversion de mode [I1.4]. En
effet, contrairement aux filtres de types ladder ou lattice qui disposent d’entrée-sortie
simples ou différentielles, les CRF autorisent une conversion de mode, simple vers
différentiel ou l'inverse. De plus, ils permettent de réaliser une transformation

d'impédance entrée sortie.

Toutefois, ce type de filtre est plus complexe au niveau technologique et aussi

plus sensible aux variations du procédé de fabrication.

I.C. CONCLUSION

Cinq filtres de base utilisant la technologie BAW ont été mis en évidence dans
les paragraphes précédents. Chacun d’entre eux disposent de certains avantages et
inconvénients qui font que le choix de I'un ou I'autre dépend de plusieurs parameétres

et notamment de I'application visée.

Le filtre ladder est le plus simple tant au niveau technologique que
fonctionnement. Il s’agit d’'une structure qui relie des résonateurs simples de fagon
électrique. Linconvénient principal est une bande passante assez limitée et un niveau
de réjection hors bande faible. Par contre, il dispose de zéros de transmission qui lui

confére une forte sélectivité.

Vient ensuite le filtre lattice qui est une version différentielle avec la aussi des
résonateurs simples et reliés de fagcon électrique. La bande passante réalisable est
plus importante mais dans sa version classique il ne dispose pas de zéros de

transmission. Par conséquent, la sélectivité est moins importante.

Enfin, une solution hybride avec le filtre ladder lattice qui bénéficie de
'avantage des deux solutions précédentes mais dont les inconvénients sont une

augmentation de la surface consommeée et des pertes.

En ce qui concerne les SCF et CRF, le procédé de fabrication et la
compréhension au niveau du fonctionnement sont bien plus complexes et donc bien
plus colteux. Il s’agit ici d’une liaison par couplage acoustique ce qui nécessite I'ajout
de couches de matériaux supplémentaires et ainsi une sensibilité accrue aux
variations du procédé de fabrication. Par contre, I'assemblage vertical des

résonateurs permet de réaliser un gain au niveau de I'encombrement spatial et une

-53-



Etat de I’art : Méthode des parameétres effectifs

bande passante plus importante. Le CRF permet notamment de réaliser une
conversion de mode au sein du méme filtre ainsi qu’une transformation d’impédance

entrée sortie.

Il convient toutefois de faire une distinction entre tous ces filtres et de faire ainsi
deux catégories avec les “filtres BAW électriques” et les “filtres BAW technologiques”

qui ne s’adressent pas forcément aux méme applications.

Le panorama des filtres BAW étant désormais établi, nous allons a présent
nous pencher sur les techniques classiques de filtrage, et plus particulierement la
méthode des paramétres effectifs, permettant d’aboutir a une solution pour I'accord

en fréquence des filtres BAW car les filtres présentés ici ne permettent pas d’accord.

lll. ETAT DE LART : METHODE DES PARAMETRES EFFECTIFS

Nous nous sommes focalisés sur cette méthode plutot que sur la méthode des

parameétres images pour diverses raisons [I1.7], [11.9].

Tout d’abord, le point de départ de la méthode choisie est I'atténuation effective
(directement liée aux pertes d’insertion) qui caractérise le comportement du réseau
(ici du filtre), contrairement a la seconde dont le point de départ est 'impédance du

systéme, plus délicate a mettre en oeuvre dans le cas du filtrage.

Ensuite, la méthode des parameétres effectifs autorise plus de liberté dans
'architecture ce qui dans notre cas semble judicieux étant donné la nature de
'architecture a réaliser. En effet, nous souhaitons synthétiser un filtre accordable

utilisant des résonateurs BAW qui ont un modéle électrique figé.

Enfin, les résultats obtenus par la méthode des parameétres images peuvent
étre assimilés a un cas particulier de ceux issus de la méthode des parameétres
effectifs car pour un jeu de paramétres donnés (ondulation, largeur de bande...)
correspond une architecture unique contrairement a la multitude d’architectures

obtenues avec les parameétres effectifs.

Il semble donc que la méthode des parametres effectifs soit plus rigoureuse
que celle des parametres images car elle permet de définir précisément

I’affaiblissement effectif.
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Cependant cette méthode pose de redoutables problémes d’analyse
numérique lorsque l'ordre du filtre augmente. C’est pour cette raison qu’elle ne fut
réellement utilisée qu’'a partir de l'avenement des ordinateurs. Dés lors, des
nomogrammes et autres tables ont été développés afin d’accéder rapidement aux

parametres fondamentaux du filtre.

lllLA. LA FONCTION DE TRANSFERT

Une des fonctions essentielles pour le traitement de I'information est la fonction
de filtrage passe bande. Cette fonction permet de sélectionner le signal utile par
discrimination sur la fréquence. La synthése de filtre est généralement basée sur un
schéma électrique équivalent du dispositif en éléments localisés. Cette synthése
permet, a partir de la théorie des circuits, de déterminer les valeurs des éléments
localisés du schéma électrique équivalent en fonction de la fonction de filtrage

choisie.

Un filtre peut donc étre représenté dans un premier temps par un quadripdle
(Figure 11.9) dont la fonction de transfert traduit la relation entre les signaux d’entrée

et de sortie de celui-ci.

Fig. 11.9: Quadripdle équivalent d’un filtre

Cette fonction de transfert représente la premiére étape de la méthode des

paramétres effectifs.
On peut ainsi définir différents parametres comme suit [I1.7], [I1.8], [11.9], [11.10] :

+ la puissance disponible du générateur Py,

(I1.2)
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+ la puissance délivrée a la charge P,

oo I 1.3
27 2xRy (11.3)
+ la puissance réfléchie P4,
Vi
P, = 1.4
L ax Ry (1.4)
* les pertes d’insertion.
P V. |* xR
Pa_ IV ¥R _ 1 (11.5)

2 a N
Py axv, [P xRg  |H(jw)
H(jw) représente la fonction de transfert du quadripéle.

Dans le cadre de filtres hyperfréquences, il est généralement admis de

travailler avec les parametres [S] du quadripble. Dans ce cas, les paramétres S;
représentent les coefficients de réflexion et les paramétres S; représentent les

coefficients de transmission.

On peut ainsi faire le lien entre fonction de transfert et parameétres [S]. Si Rg =

R, = R, (résistance de normalisation), alors IH(jw)I? = 1S,4(jw)I°.
» Les pertes par réflexion sont définies par :

_ 1 _ 1
- N2 .2
1 |T(]U))| |S11(](*))|

[

(I1.6)

T(jw) représente la fonction de réflexion du quadripéle.

Lorsque ce dernier est purement réactif (pas de dissipation d’énergie) on

obtient la relation suivante : IH(jw)I? + IT(joo)I? = 1.

On définit également l'atténuation, souvent employée dans le domaine du

filtrage :
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1
O,p = 20 xlog——— 1.7,
Dans le cadre d’'une synthése de filtre quelconque (passe-bas, passe-bande,
passe-haut...), il est généralement nécessaire de passer par un prototype passe-bas
au départ (voir illustration dans le paragraphe suivant). Et dans ce cas, on définit la

fonction de transfert d’un filtre passe-bas sans perte de la maniére suivante :

1
1+|D(jw)|”

avec D(jw) = LU®) (I1.8)

N2
|H(jw)|" = (jo)

D(jw) est la fonction discriminante du filtre.

Cette fonction discriminante représente en fait la variante de la fonction de

transfert associée a chaque type de filtre.

La fonction de transfert H(jw), la fonction de réflexion T(jw) et la fonction

discriminante D(jw) peuvent se mettre sous forme rationnelle, telle que :

« PGO) iy = RGW) peies = g o RGW) (11.9)

N _
HU®) = &% Gw) ° Q(jw) P(jw)

ou € est 'ondulation dans la bande et P(jw), Q(jw) et R(jw) sont des polyndbmes

a coefficients réels avec un coefficient égal a 1 pour le terme de plus haut degré.

La fonction discriminante D(jw) peut donc s’écrire sous la forme suivante :

n
|_| (j(:.)—ZRZ-)
D(jw) = ex=t— (11.10)
|_| (jw_Zpi)
i=1
ou Zg; (les zéros de R) et Zp; (les zéros de P), sont respectivement les zéros de
réflexion (S44) et de transmission (S,4). n et n, sont respectivement l'ordre de la
fonction de transfert et le nombre de zéros de transmission. Connaissant la fonction
discriminante D(jw), il est possible d’en déduire le coefficient et les polynémes R(jw)
et P(jw). D'ou le nom de méthode polynomiale que I'on peut aussi trouver dans la

littérature.

-57 -



Etat de I’art : Méthode des parameétres effectifs

Cette fonction de transfert nous permet donc de définir plusieurs catégories de

fonctions de filtrage dont les plus courantes sont :
» les fonctions de type Butterworth,
+ les fonctions de type Tchebychey,
* les fonctions de type pseudo-elliptique ou Tchebychev généralisé.

Nous allons maintenant détailler les fonctions de transfert associées a ces trois

types de filtres.

I11LA.1. FONCTION DE BUTTERWORTH

La fonction discriminante D(jw) se définit de la fagon suivante :

D(jw) = (jw)" (1.11)

avec n représentant I'ordre du filtre ou encore le nombre de péles. Le gabarit
du filtre est nécessaire pour imposer les caractéristiques principales de ce dernier

telles que, l'atténuation aj, a la pulsation wy, et I'atténuation ag a la pulsation ws. Le

nombre de pbles n se calcule a 'aide de la formule suivante :

N (I.12)

Wp s

Fig. 11.10: Prototype passe-bas de type Butterworth
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I1LA.2. FONCTION DE TCHEBYCHEV

La fonction discriminante D(jw) se définit de la fagon suivante :

D(jw) = j"xex T, (w) (11.13)
€ définit 'ondulation dans la bande.

Th(w) = cos(n.acos(w)) dans la bande, ie ® < wy,

Th(w) = cosh(n.acosh(w)) hors bande, ie w > o,

n est le nombre de pdles ou encore l'ordre du filtre se déduit de la formule

suivante :

0.1xag D1/2
acosh%g——lﬂ

0.1 xa
r_ 10
. o 1 (I1.14)
acosha%j%

Wp W

Fig. Il.11: Prototype passe-bas de type Tchebychev

I11.LA.3. FONCTION DE TYPE PSEUDO-ELLIPTIQUE OU TCHEBYCHEV
GENERALISEE

La fonction discriminante D(jw) se définit de la fagon suivante :

0 O
D(jw) = £x {coshgz (a % coshx;+(n—n,) xax coshw)g} (1.15)
1=1
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avec x, = —— (11.16)

n est le nombre de pdles et n; est le nombre de zéros de transmission.

Les plles de la fonction sont les termes w, et sont liés aux zéros de P(jw) par P;
= jwy. Si tous les pdles de D(jw) sont placés a l'infini, on obtient un filtre de

Tchebychev.

Wp Ws

Fig. 11.12: Prototype passe-bas de type pseudo-elliptique

I11.LA.4. UTILISATION DES NOMOGRAMMES

Comme il est dit au début du paragraphe, cette méthode pose de redoutables
problemes d’analyse numérique lorsque l'ordre du filtre augmente. C’est pour cette
raison que des nomogrammes et autres tables ont été développés afin d’accéder

rapidement aux parameétres fondamentaux du filtre.

Ces nomogrammes permettent entre autre de déterminer, a partir du gabarit,
l'ordre du filtre de maniére rapide. Méme si désormais ils deviennent obsolétes a
cause des ordinateurs, ils peuvent notamment étre utiles dans le cadre d’un travail
comme celui-ci. De plus, ces nomogrammes peuvent permettre également une

optimisation du filtre [11.12].

Un nomogramme est une représentation graphique d’équations

mathématiques dont plusieurs paramétres sont variables.
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Op Os Yy
n+1

3 n

L4 ’ [ ]

¥ .

o’ !

4 [ |

1 T !
R H Q

Qg

Fig. 11.13: Nomogramme de filtrage

w

y = longl(Q) avec Q = 5

(1117)

aS)

wS
Q =
w

aS)

n représente I'ordre du filtre.

Dn(Q) : fonction discriminante d’ordre n.

lls sont utilisés dans la premiere phase afin de définir la fonction de transfert.
On dispose par conséquent d'un nomogramme pour chaque fonction

d’approximation, a savoir Butterworth, Tchebychev...

Dans le cas de la Figure 11.13, on dispose des parametres ag, o, et Qg pour

déterminer l'ordre minimum du filtre. Pour cela, il suffit de tracer les 3 lignes

pointillées bleues comme suit :

* ladroite 1 passe par ag et a,

» la droite 2 est la verticale passant par Qs,

» la droite 3 est I'horizontale passant par I'intersection entre la droite 1 et

I'axe desy.
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Lintersection entre les droites 2 et 3 définit 'ordre minimum du filtre. Pour cela,
il suffit de prendre l'ordre correspondant a la courbe située au dessus de cette

intersection.

Quelques lignes auparavant on parlait d’optimisation de filtre a partir de ces
abaques. En effet, il est possible de réaliser des optimisations dés cette premiére

étape sans méme avoir défini les éléments du filtre.

Ainsi, il est possible d’agir sur la sélectivité, 'ondulation dans la bande de

filtrage, le niveau de réjection hors bande, voir Figure 11.14

Op 0dg Yy Op ds Y
n+1 n+1
n n
[0) Q
n+1 n+1
n n
Q Q

Fig. Il.14: Optimisation du filtre par nomogramme.
al Augmentation de la sélectivité.
bl Augmentation de la réjection au dela de la bande coupée.
c/ Augmentation de I’atténuation hors bande.

d/ Diminution de Pondulation dans la bande.

Les étapes précédentes sont importantes car elles permettent de déterminer

notamment la fonction de filtrage a utiliser et 'ordre minimum du filtre pour satisfaire
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aux spécifications. Ce n’est qu’une fois ces étapes franchies que la synthése du filtre

peut commencer.

I1l.B. LA SYNTHESE DU FILTRE

Dans ce paragraphe, nous allons aborder I'étape ultime qu’est la synthése du
filtre permettant de définir I'architecture et les valeurs des éléments qui composent le

circuit. Seul I'aspect filtre passe-bande symétrique sera abordé ici.

Dans une premiére partie, on utilisera un prototype passe-bas qui nous

permettra par la suite d’obtenir le filtre passe-bande.

Par contre, la seconde partie fera appel au concept de couplage que nous
détaillerons. Ce concept permet d’obtenir directement un filtre passe-bande et
autorise quelques degrés de liberté. |l sera donc utilisé par la suite pour la synthése

d’un filtre accordable.

l11.B.1. PROTOTYPE PASSE-BAS -> FILTRE PASSE-BANDE

Cette premiére solution permet, a partir d’'un gabarit, d’obtenir une structure de

filtre simple a base d’éléments passifs classiques (inductances, capacités) [I1.7].

Nous devons donc pour cela disposer d’'un gabarit passe-bande initial afin d’en

extraire son prototype passe-bas :

o/dB

f/ GHz Q
f3 f1 f2 f4 1 QS
al b/

Fig. 11.15: al Gabarit passe-bande. bl Prototype passe-bas normalisé équivalent

Cette étape subsidiaire est nécessaire car les filtres passe-bas sont les plus
simples au niveau architecture et calcul. De plus, il existe des relations de

transformations permettant le passage d’un filtre passe-bas a un filtre passe-haut ou
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passe-bande Figure 11.16, Figure 11.17, Figure 11.18. Donc seuls les filtres passe-bas

sont tabulés.

Tout d’abord, nous avons besoin du gabarit de filtrage et des formules

suivantes :

o=ty s kg e = D (1.18)
2 f2 fl

f. : fréquence de référence ou fréquence centrale arithmétique.
fy, : fréquence centrale géométrique.

En général, f, = f,, (& 'ordre 1 en bande étroite).

f4 et f; définissent la bande passante du filtre.

f3 et f4 définissent la bande coupée du filtre.

Qg : traduit la sélectivité du filtre.

Ensuite, grace aux trois paramétres ag, ap, Qg et au nomographe [II.7]

approprié€ il est possible de déterminer I'ordre minimum de notre filtre.

Une fois I'ordre défini, d’autres abaques sont utilisés pour accéder aux valeurs
normalisées des différents éléments du prototype passe-bas. Il faut savoir que la
structure du prototype dépend de l'ordre et du type de réponse choisi : Butterworth,
Tchebychev... Lordre donne le nombre de cellules élémentaires du filtre et le type de
réponse donne la disposition de ces cellules ainsi que les éléments passifs qui les

constituent.

Létape suivante concerne le passage du prototype passe-bas normalisé au

filtre passe-bande grace a une transformation de fréquence.

« Cas n®1 : équivalent passe bande d’'une capacité.
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T :

passe bas normalisé passe bande

Fig. Il.16: Equivalence capacité

C=axcxC,,L=—— (1.19)
axc
avec L :&,C =;eta:f—m (11.20)
’ w, ' Rrxwr fz_fl

L, : inductance de référence.
C, : capacité de référence.
R, : impédance de référence (dans notre cas 50 ohms).

1/a : largeur de bande relative.

« Cas n°2: équivalent passe bande d’une inductance.

oMM, - F/v\LrvoF.

passe bas normalisé passe bande

Fig. Il.17: Equivalence inductance

C
C= 2 =axI'xL, (I1.21)

axlv,

« Cas n®3: équivalent passe bande d’un circuit résonant paralléle.
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- A

,, HE

a ey}

- < L, C

passe bas normalisé

passe bande

Fig. Il.18: Equivalence circuit résonant LC

C

alC, =axcxC,,L, = —,C, = —
1 r 7 1 axcvi 2 aXl"

L, =axIXxL,

oublC, = axcxC,x(1+Q%), L, = axIxL x(1+Q>)

C, = aXc'XCrX(1+Q;),L2 = axZ'XLrX(1+Q;)

Q,, : frequence normalisée haute de la bande passante

Q. : fréquence normalisée basse de la bande passante

(I1.22)

(11.23)

(I1.24)

(I1.25)

Q,, : fréquence de résonance normalisée du circuit résonant passe bas.

« Cas n%4 : équivalent passe bande d’un circuit résonant série.

Le cas n°4 est en fait une combinaison du cas n°1 et du cas

résonant parallele et d’un circuit résonant série.

n°2. Léquivalent

passe bande d’un circuit résonant série est par conséquent I'association d’un circuit
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Ainsi, grace a ces formules de transformations qui ne sont ni plus ni moins que

des transpositions de fréquence, on aboutit a une architecture de filire passe bande.

I11.B.2. APPLICATION DE LA METHODE A UN GABARIT WCDMA

Cette premiére solution semble attrayante, puisqu’aux vues des
transformations passe-bas passe-bande il est possible de générer un circuit (Figure
11.18 a/) pouvant s’apparenter au schéma équivalent d’un résonateur BAW (Figure
[1.20 b/). Nous avons donc explorée cette solution en appliquant un gabarit de type
WCDMA extrait des filtres SAW de la société EPCOS [I1.13] (Figure 11.19).

Afin d’obtenir la réponse désirée, une fonction de type Cauer-Tchebychev est
nécessaire car elle permet d’avoir une sélectivité plus importante que les autres

fonctions a ordre équivalent.

Table Il.1: Paramétres WCDMA
Og 30 dB
Op 0.3dB
f3 2.06 GHz
f1 2.11 GHz
f/ GHz
fy 2.17 GHz
f4 2.218 GHz

Fig. I.19: Gabarit WCDMA

Ensuite, grace au nomogramme appropri€, 'ordre minimum du filtre peut étre
déterminé, soit dans ce cas un ordre 3. Une fois ces paramétres connus, il est
possible de définir le schéma en éléments localisés du filtre passe bas normalisé a 3

poles et par conséquent celui du filire passe bande (Figure 11.20).
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b —a ]

. ;;Mg}:‘

al

*n.*
L
[

o I 7§

cl/

Fig. II.20: al Prototype passe-bas. bl, cl Equivalents passe-bande

Comme mentionné précédemment, la solution de la Figure 11.20 b/ peut
sembler intéressante a cause de la similitude avec le schéma électrique du

résonateur BAW constitué par un circuit résonant série et une capacité en paralléle.

Le modéle obtenu grace a cette méthode respecte parfaitement le gabarit
initial lorsque les éléments sont idéaux (sans perte). Par contre, dés lors qu’on
impose une partie résistive méme trés faible sur des éléments tels que les

inductances, les résultats observés se dégradent trés fortement Figure 11.21.

m -20 h
a - .y
. - — B éléments idéaux
a i -
2B B Q=20 sur les inductances
-80 T T T
1.5 1.7 1.9 21 2.3 25 27 28
freq / GHz

Fig. 11.21: Résultats obtenus avec la premiére méthode de synthése
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Le filtre obtenu serait efficace a condition de disposer d’éléments passifs
(inductance, capacité) a tres fort coefficients de qualité. Or ce n’est pas encore

réalisable sur la technologie visée en ce qui concerne les inductances.

De plus, on ne peut introduire le modéle électrique du résonateur BAW. En
effet, la rigidité de la méthode fige la structure et surtout les valeurs des éléments
utilisés. Cette rigidité fait que les valeurs des éléments, définies suivant un protocole
précis, ne sont pas en adéquation avec celles susceptibles de convenir pour le
résonateur BAW. Ainsi, certains éléments ne peuvent étre remplacés par le modéle

électrique du résonateur BAW.

Malgré une méthode trés puissante par sa simplicité et sa rapidité, la
technologie employée actuellement ne permet pas d’obtenir des éléments passifs de

qualité suffisante pour des applications hautes fréquences (ici 2.14 GHz).

Le paragraphe suivant va permettre de développer une solution annexe a base
d’'inverseurs d'impédance ou d’admittance. Cette solution permet de modifier la

topologie du filtre afin de permettre I'intégration des résonateurs BAW.

111.B.3. CONCEPT DE COUPLAGES POUR LA SYNTHESE DE FILTRES
PASSE-BANDE

Cette seconde approche permet de réaliser les mémes fonctions de filtrage et
des schémas équivalents mais utilise la notion de coefficient de couplage introduite
dans la théorie de synthése des réseaux par Milton Dishal [I1.7], [Il.14] et fait appel a
deux parametres k (coefficient de couplage entre éléments réactifs) et q (coefficient
de qualité de I'élément réactif). Le terme de couplage fait référence aux effets
parasites d’'un élément sur un autre et perd tout son sens dés que nous parlons de
filtre polynomial car ces derniers sont le fruit d’'une procédure mathématique bien

définie.
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Fig. Il.22: lllustration de la notion de couplage pour un filtre passe-bas
al débutant par une capacité en paralléle,

b/ débutant par une inductance en série.

Les deux coefficients k et q sont en fait des coefficients normalisés par rapport

a la pulsation de coupure a -3dB Q34g.

Quup*L; _ Qy5%C;

g = = : coefficient de qualité de I'élément réactif i.

Q.. B 1
Q;4p Q, 5 % /Ll.,j X Cj,i

résonnant composé des éléments i et j et la pulsation de coupure a -3dB

: rapport entre la pulsation du circuit

Q34B-

Le passage au filtre passe-bande s’effectue par adjonction de I'élément réactif
dual en série ou en paralléle. Par exemple, dans le cas de la Figure 11.22 a/, on va
ajouter une capacité en série avec les inductances situées sur les branches séries du
filtre et une inductance en paralléle avec les capacités situées sur les branches
paralleles. La valeur de ces éléments ajoutés sera calculée a partir des équations (llI-
19) a (ll-21).

On dispose aussi d’'une variante qui ne nécessite pas de passer par un
prototype passe bas. Pour cela, on utilise des résonateurs couplés selon deux

possibilités. La premiere utilise des circuits résonants paralléles, situés sur les
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branches paralléles, couplés par des éléments simples (inductance ou capacité)
situés sur les branches séries et dont une ou les deux terminaisons sont des
résistances. La deuxieme est le dual avec des circuits résonants séries situés sur les
branches séries, couplés par des éléments simples situés sur les branches

paralléles.

Le coefficient k représente dans ce cas le coefficient de couplage inter-
résonateurs et le coefficient g représente I'adaptation entrée-sortie (résistance de
source et de charge). La bande passante quant a elle est déterminée de maniére
prépondérante par le coefficient k alors que I'ondulation est déterminée par les deux

coefficients k et q.

Afin de faciliter la résolution analytique, des réseaux de couplage idéalisés tels
que des inverseurs d'impédance ou d’admittance, Figure 11.23, sont couramment
utilisés. Une des propriétés intéressantes de ces inverseurs est que I'on peut changer
l'impédance du réseau de couplage sans changer la fréequence centrale du filtre et de

cette maniere ajuster la bande passante du filtre.

-L -L -L
L L L
-C -C -C
Ik ke
— o Cem ==C
——+—o ® °
al b/

Fig. 11.23: lal Inverseurs d’impédance. bl Inverseurs d’admittance

On peut ainsi utiliser n'importe lequel de ces inverseurs pour réaliser le

couplage entre résonateurs et la fonction de filtrage.
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circuits résonants séries

RS
al R
inverseurs d’impédance
circuits résonants paralléles
Rs Lo Co Lo G
b/ R

inverseurs d’admittance

Fig. Il.24: Schéma général d’un filtre a résonateurs couplés.
al Résonateurs séries + inverseurs d’impédance.

bl Résonateurs paralléles + inverseurs d’admittance.

Nous verrons par la suite que cette solution de synthése est bien adaptée au
type de filtre a réaliser car elle fait intervenir des circuits résonants et des inverseurs
qui se manipulent facilement. En effet, les élément dont la valeur est négative vont

disparaitre au profit du modeéle électrique du résonateur BAW.

[11.C. CONCLUSION

Ce paragraphe sur les méthodes de synthése de filtres LC n’a pas pour but
d’étre exhaustif. Il reflete uniquement le raisonnement que nous avons adopté par

rapport a ces différentes techniques en vue des travaux qui étaient demandés.

C’est pour cela que seule la méthode des paramétres effectifs a été abordée.
Cette derniére est plus souple d’utilisation car elle autorise plus de degrés de liberté.
Ce qui dans le cas d’une réalisation telle qu’un filtre BAW accordable en fréquence

est un atout majeur.
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Parmi toutes les variantes de cette technique, le concept de couplage avec des
résonateurs LC a été choisi a cause de son aspect paramétrable. Son application a
notre étude sera détaillée dans le prochain chapitre avec notamment la maniére
d’introduire le modéle électrique du résonateur BAW ainsi que la facon de réaliser

'accord en fréquence.

IV. CONCLUSION

Ce chapitre reprend de fagon non exhaustive les techniques de synthése de

filtres classiques LC ainsi que les principaux filtres BAW.

En ce qui concerne la synthése de filtres classiques, seule la technique des
parameétres effectifs a été mise en évidence, la technique des parameétres images
étant plus figée et moins adaptée a nos travaux. Cette étude a permis de cibler un
aspect particulier qui est le concept de couplage entre circuits résonants. Ce concept
est particulierement bien adapté a I'utilisation de résonateurs BAW dans des circuits

de filtrage.

D’un autre coté, plusieurs topologies de filtres BAW sont couramment utilisées
et publiées, telles que ladder, lattice, ladder-lattice, SCF et CRF. Toutefois, tous ces

filtres ne permettent pas I'accord en fréquence qui fait I'objet des travaux de thése.

C’est pour cela, qu’il est nécessaire de bien prendre en compte ces deux

aspects qui sont :
» la synthese de filtres classiques LC,
» les filtres BAW actuels,

afin d’adapter une méthode de synthése en fonction du type de résonateurs
BAW choisis.

Ceci fait I'objet du chapitre suivant dans lequel est présentée une méthode de

synthése de filtre BAW accordable en fréquence.
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CHAPITRE llI
FILTRE BAW ACCORDABLE

. INTRODUCTION

Ce chapitre fait donc référence au travail effectué sur la synthése de filtres
BAW accordables en fréquence. |l présente une méthode de synthése basée sur la
méthode des parametres effectifs et plus particulierement sur le concept de

couplage.

II. SYNTHESE D’UN FILTRE BAW EN ECHELLE ACCORDABLE
EN FREQUENCE

II.LA. SPECIFICATIONS UTILISEES

Le but de ces travaux est de proposer des architectures de filtres permettant

de répondre aux exigences :

» d’ajustement de la réponse en fréquence du filtre en raison des dérives

liées aux procédés technologiques et/ ou a la température,

» d’aspect multi bandes (GSM, WCDMA,...) qui représente a lui seul un

challenge pour offrir une solution finale “tout intégre”.

Ces deux points représentant deux parties du travail bien distinctes, I'aspect
multi bande a été dans un premier temps écarté afin de se consacrer au but premier

qui est I'ajustement en fréquence.

C’est pour cette raison que seul le standard WCDMA a été choisi pour réaliser
cette étude. Ce choix est arbitraire et ne représente pas une fin en soi puisque le but

ultime est de réaliser, par la suite, un filtre ajustable et multi standard.

Pour cela, le gabarit WCDMA des filtres SAW de la société EPCOS [lll.1]
(Figure 111.1) a été pris pour référence afin de démontrer I'intégration d’un filire BAW

accordable en lieu et place des actuels filtres SAW.
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3.3dB
: /\ 0 v
T Il
% 20 % -10E ]
= X‘%‘/ :‘_ -20 1
~ N
l) -40 9 ]
: L]
-60 —T —— ——— —T —— ——T -40 B B e e 1 B L e
0 1 2 3 4 5 6 1.9 2.0 21 122 23 2.4 25 2.6
freq / GHz —nb g freq / GHz
60 MHz

Fig. lll.1: Gabarit WCDMA EPCOS [lll.1]

f 0 1.805 | 1.980 | 2.060 | 2.218 | 2.288 | 2.490 | 2550 | 4 6
/| GHz

1S211 -33 -17 -17 -38 -48
/dB -28 0 -19 -33
Table Ill.1: Gabarit de la bande coupée

Ce gabarit sera donc utilisé par la suite pour évaluer les différentes structures

de filtre BAW accordable en fréquence.

II.B. SYNTHESE DU FILTRE BAW ACCORDABLE

Comme mentionné dans le chapitre précédent, cette méthode de synthése fait

référence aux parameétres effectifs et au concept de couplage.
Pour cela, les conditions initiales suivantes doivent étre définies préalablement
» type de la réponse désirée (Butterworth, Tchebychey, etc...),
« valeur de I'ondulation dans la bande passante,
* largeur de la bande passante,
» fréquence centrale,
* nombre de pbles ou nombre de résonateurs,

« valeur de la self des circuits résonants.
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Ces parametres sont fixés dés le départ par le concepteur.

Ne pouvant tenir compte pour la synthése du filtre du gabarit complet donné

par la Figure Ill.1, un gabarit simplifié sera utilisé par la suite.

Og 40 dB
ap 3.3dB
fa 2.06 GHz
fq 2.11 GHz
fy 217 GHz
f, f, f, f, freq/GHz fy 2.218 GHz
Table Ill.2: Paramétres simplifiés

Fig. lll.2: Gabarit simplifié de I’affaiblissement du filtre passe-bande

La premiére étape consiste a choisir le type de réponse permettant de
respecter le gabarit fixé. Etant donné le caractére tres sélectif du filtre, nous avons
décidé d’opter pour une réponse de type Tchebychev autorisant une réjection plus

importante que Butterworth.

La deuxieme étape consiste a déterminer le nombre de péles de la réponse
passe bas équivalente qui correspond en fait a l'ordre du filtre. Pour cela, nous

utilisons le nomogramme approprié et les paramétres du gabarit ag et oy,

Nous avons procédeé a I'étude des ordres 2 jusqu’a 5 et nous sommes arrivés

aux conclusions suivantes :

» les ordres 2 et 3 sont insuffisants car la bande passante et la sélectivité

sont trop faibles,
* l'ordre 4 satisfait a toutes les conditions initiales,

» l'ordre 5 ne semble pas étre nécessaire car il n’apporte rien de plus que

I'ordre 4 si ce n’est un degré de complexité supérieur.
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C’est pourquoi nous n’avons détaillé que I'étude faite a I'ordre 4 sachant que la
méthode employée est absolument identique quelque soit 'ordre ou le type de

réponse choisis.

Nous sommes donc partis sur une réponse de type Tchebychev d’ordre 4 avec
0.1 dB d’ondulation, une fréquence centrale initiale de 2.14 GHz, une valeur de self
pour les résonateurs de 65 nH (cette valeur a été déterminée d’aprés des mesures
faites sur divers résonateurs BAW dont les fréquences de résonance si situent autour
de 2.14 GHz) et une bande passante initiale de 80 MHz (bande plus large que le
gabarit).

Une fois les paramétres initiaux déterminés, il faut choisir la topologie générale
du filtre.

En effet, la méthode des résonateurs couplés permet d’obtenir deux topologies

de base différentes :

* une structure avec des circuits résonants séries et des inverseurs

d'impédance (Figure I11.3),

circuits résonants séries

Rs

inverseurs d’impédance

Fig. lll.3: Filtre avec résonateurs séries et inverseurs d’impédance

» une structure avec des circuits résonants paralleles et des inverseurs

d’admittance (Figure I11.4).
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circuits résonants paralléles

T

Rs Ly Co Ly G

NN

inverseurs d’admittance

Fig. lll.4: Filtre avec résonateurs paralléles et inverseurs d’admittance.

De plus, dans le cas de ces deux solutions, les inverseurs peuvent étre choisis
de facon indépendante. C’est a dire qu’on peut utiliser un inverseur capacitif ou

inductif de fagon aléatoire et ainsi obtenir une structure mixte.

11.B.1. PREMIERE STRUCTURE : UTILISATION DE CIRCUITS RESONNANTS
SERIES ET D’INVERSEURS D’IMPEDANCE

Afin de réaliser une étude détaillée, nous avons simulé les quatre topologies
possibles de couplage en utilisant des inverseurs d’impédance différents dans le cas

de circuits résonants séries :
+ couplage selfique (inverseurs d'impédance selfiques),
« couplage capacitif (inverseurs d'impédance capacitifs),
» couplage mixte L-C-L (inverseurs d'impédance selfiques et capacitifs),
» couplage mixte C-L-C (inverseurs d'impédance capacitifs et selfiques).

Ces différentes topologies sont résumées sur le schéma de la Figure 1l1.5.
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circuits résonants

—_ _—7

inverseurs d’impédance

Fig. lll.5: Filtres n péles utilisant des résonateurs séries et des inverseurs

d’impédance

Afin de déterminer les valeurs des éléments du filtre (inverseurs, résistances

Rs et R, et circuits résonants), nous devons dans un premier temps définir les

conditions initiales nécessaires a la conception du filtre BAW WCDMA :

» le coefficient de qualité des circuits résonants (ces coefficients sont

assimilés au coefficient de qualité d’un résonateur BAW) : Q; = 600 a 1000

af=214 GHz,
» la bande passante du filtre : BP = 80 MHz,

+ la fréquence centrale du filtre : f,,, = 2.14 GHz,
 la valeur de l'inductance des circuits résonants : L, = 65 nH,

* e type de réponse : Tchebychey,
* [ordre du filtre : n =4,
* l'ondulation dans la bande : 0.1 dB,

* les parametres du gabarit : o5 = 40 dB et o, = 3.3 dB.

Ces conditions initiales permettent dans un deuxiéme temps de déterminer les

parametres g4 et q,, les conductances d’entree et de sortie normalisees, et k; ;,1, les

coefficients de couplage inter-résonateurs, tout ceci a I'aide de tables présentes dans

la littérature [111.2].
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Enfin, les valeurs des éléments du schéma équivalent du filtre sont calculées

grace aux coefficients q4, qp, K;j+1 et aux formules de passage ci-dessous.

Les coefficients de qualité extérieurs Q4 et Q,, sont respectivement rattachés a

qq etqg,etdoncaRgetR,.

0> f X
Ql = 1 m Rs =1
BP Q,
X X

Q, = IS R, = — nreprésente en fait I'ordre du filtre
BP Q,

avec X, =1L;x2xmxf  C,= 1 5
LiX(ZXT[Xfm)

Les coefficients de couplage kj;.¢ sont reliés aux eléments constituant les

inverseurs d’'impédance.

x _ ko1 XBPX X %X,

pouri=1an-1

i+l — f
m
X. .
L+, = —=2L_ pour les inverseurs inductifs
1,1 2 X TI X fm
_ 1 . "
Ciiv1 = pour les inverseurs capacitifs

2
Lo x(@2xmxf )

Dans le cas précis qui nous concerne, le choix s’est porté sur une structure
pour laquelle tous les circuits résonants sont identiques par soucis de symétrie. Ce

point sera abordé par la suite et on comprendra mieux la nécessité d’avoir une
structure symétrique.

Une fois ces éléments extraits, la structure de base (Figure 111.7 a/) peut étre
simplifiée en incluant les selfs et capacités négatives présentes dans les inverseurs
aux autres éléments L4 et C4 (Figure IIl.7 b/) de fagon a obtenir une structure finale

sans élément négatif.
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Létape suivante marque le croisement entre la méthode de synthese classique
et la synthése d’un filire BAW accordable. Cette derniére consiste a faire apparaitre le

schéma équivalent associé au résonateur BAW.

I1.B.1.A. INTRODUCTION DU RESONATEUR BAW

Pour effectuer cette opération, on remarquera que la structure du filtre en
éléments localisés (Figure 1.7 b/) disposent de circuits résonants séries auxquels il
suffit d’ajouter une capacité en paralléle pour faire apparaitre le modele BVD des
résonateurs BAW (Figure 1l.6). Cette opération modifie par conséquent le schéma
équivalent initial (Figure IIl.7 a/) du filtre. Cependant I'ajout d’'une inductance en
parallele avec cette capacité permet de former un circuit résonant paralléle (Figure
[11.7 c/) calé sur la fréquence centrale du filtre. Ainsi, 'opération devient transparente

autour de la fréquence centrale du filtre.

Fig. 1ll.6: Modéle électrique BVD d’un résonateur BAW
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L C4 -L12 -L12 L4 Cq -Cy3 -Cy3

-@ I

al Lq2 \ / C23
/J7 inverseurs d’impédance/”
L’1 C1 I-,1 C,1
bl L4z C2s
Lo L3 I

cf (P j Ca3
L, L3

o L12 j Ca3

Fig. lll.7: Etapes de transformation. al Structure initiale avec inverseurs
d’impédance. bl Elimination des inductances et capacités négatives. c/ Ajout
d’éléments permettant la mise en évidence du modéle du résonateur. d/

Structure avec résonateur BAW.
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La capacité mise en paralléle sera calculée en fonction des capacités des

circuits résonants séries grace a la formule connue des résonateurs BAW qui lie C,
et Cq (Figure 111.6) :

C, =

m 2

Tt

x kt* x C, (1.1)

kt? : coefficient de couplage électromécanique du matériau piézoélectrique

Afin de vérifier que cette démarche est correcte, nous avons étudié la valeur de
limpédance d’entrée du résonateur a chaque étape de la transformation (Figure
111.8).

Ly
Co Laj
Lm  Cm Lm Cm
al b/ c/

Fig. lll.8: Transformation du circuit résonant LC série.

On vérifie ainsi que I'ajout de la self élimine I'anti-résonance de la bande
passante du filtre (Figure 111.9). En fait, 'inductance permet de la repousser hors de la
bande de fonctionnement du filtre. Linconvénient est qu’elle génere également une
seconde anti-résonance a droite de la résonance. Dans notre cas ceci ne représente
pas un réel probleme puisque ces deux fréquences sont bien en dehors de la bande
utile. Par contre, cela pourrait devenir un inconvénient dans le cas d’une application

Ultra Large Bande.
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150

1004

j\ m résonateur BAW + inductance

50— ] — i
] \\/> e ® résonateur BAW seul

07 f

1ZI / dB

& circuit résonant LC série

-50] T T T T T T T T
16 17 1.8 19 20 21 22 23 24 25

freq / GHz

Fig. lll.9: Résultats de simulation de la transformation Figure 1.8

Ceci valide donc notre étape de transformation et démontre le fait que le
nouveau circuit résonant composé par le résonateur BAW et I'inductance en paralléle
est équivalent a un circuit résonant LC série dans la bande utile du filtre et méme au

dela.
I1.B.1.B. CHOIX DES INVERSEURS D’IMPEDANCE

Le choix des inverseurs d'impédance dépend de latténuation hors bande

désirée car ces derniers peuvent étre utilisés de fagon arbitraire.

Des simulations du filtre pour les quatre types de couplage possibles ont donc

eté effectuées (Figure 111.10):

0 - —
20 AJ‘ J_IJ | ff\i\\ . .
@ =299 | * ® couplage inductif
2 40 couplage capacitif
~ .60
QN 80_ B couplage mixte LCL
100- ! S S couplage mixte CLC
1 2 3 4

freq / GHz

Fig. lll.10: Résultats de simulation pour le choix des inverseurs d’impédance

Comme le montre ce comparatif, les quatre couplages respectent parfaitement
le gabarit dans la bande passante du filtre. Par contre, des différences flagrantes

apparaissent en dehors de celle-ci.
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En effet, le couplage inductif laisse passer le signal haute fréquence a cause
de la forte impédance présentée par les inductances de couplages a ces fréquences.
En revanche le phénoméne est inverse aux basses fréquences car I'impédance
présentée est faible. Ceci pose donc un probléme car de fagon générale, I'atténuation
hors bande est un point trés important dans les normes WCDMA, WLAN ou encore
GSM pour ne pas perturber les bandes de fréquences adjacentes et également pour

dissocier la partie émission de la partie réception.

Les capacités de couplage quant a elles présentent une forte impédance aux

basses fréequences ce qui générent une forte remontée.

Les couplages mixtes LCL et CLC sont un mélange des deux cas précédents.
En effet, des remontées hors bande, plus ou moins atténuées, apparaissent de part

et d’autre de la bande passante.

Le choix n’est par conséquent pas évident car aucune de ces solutions ne
permet de satisfaire le gabarit fixé. Toutefois, la possibilité de faire évoluer le filtre en
échelle vers un filtre en treillis devrait permettre de s’affranchir de ces problémes de

remontées hors bande.

Dans cet objectif, certains cas peuvent d’ores et déja étre écartés. Tout d’abord
le couplage purement inductif car les inductances réalisables sur silicium ont un faible
coefficient de qualité et occupent une surface importante. Ensuite le couplage
purement capacitif car dans ce cas les circuits résonants série devraient absorber
deux valeurs de capacité négatives provenant des inverseurs ce qui conduirait a une
valeur de capacité finale négative. Le circuit résonant série ainsi obtenu ne pourrait
étre remplacé par I'association résonateur BAW + inductance paralléle. Seuls les

couplages mixtes peuvent conduire a une réalisation de filtre.

La suite de la démonstration montre que le choix s’oriente vers le couplage
mixte LCL car I'évolution du filtre en échelle vers un filtre en treillis permet d’éliminer
les inductances de couplage du schéma équivalent du filtre. De plus, le passage au
filtre en treillis va permettre de s’affranchir des remontées hors bande observées sur

le filtre en échelle au détriement de la sélectivité.
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I1.B.1.C. SYNTHESE ET PREMIERE OPTIMISATION DU FILTRE DANS LE CAS
D’UN COUPLAGE MIXTE LCL

Afin de bien se rendre compte de l'efficacité de la méthode, nous avons
comparé les résultats obtenus aprés chaque modification du montage de base dans

le cas d’un couplage mixte LCL (Figure 111.11) :
» schéma initial de base (circuit résonant LC + inverseurs d'impédance),
» schéma avec modéle électrique simplifié du résonateur,
» schéma avec modéle électrique complet du résonateur,

+ schéma avec éléments réels (modéle électrique complet du résonateur

+ éléments passifs réels : Qself # 13 et Qcapa # 80).

0 i} \
m -20 ¢ |
5 ]
~ -40—
& -60- \ —
-80 \
100 !\lll\III[II\\IIl\IlVIII!III\ "30 IWITIII/TI‘IWITITIINIWIIITIII
1 2 3 4 2.0 2.1 2.2 2.3
freq / GHz freq / GHz
@ schéma initial avec modele BVD simplifié du résonateur

m avec modele BVD complet ¢ avec éléments du Design Kit BICMOS7RF

Fig. lll.11: Résultats de simulation des différents étapes de la méthode de

syntheése

Les valeurs des éléments, aussi bien idéaux que réels, ont été déterminées de
maniére théorique et les résultats observés Figure 1ll.11 proviennent des différents
schémas utilisant ces valeurs. On remarque par ailleurs que la bande passante se
dégrade avec la précision des modeles. Toutefois, les valeurs des différents éléments

peuvent étre optimisées de maniéere a respecter le gabarit dans la bande.
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Par conséquent, il peut étre judicieux de partir avec une bande passante plus
large (Figure 111.12) méme si elle ne respecte pas le gabarit avec les éléments idéaux

de maniére a faciliter le passage aux éléments réels.

0: / ~
m ]
T 107 ¢ BP=80MHz
& 20 m BP =100 MHz
] * e BP =150 MHz
'30 L L ‘ T T T T T T T L B I |
2.0 2.1 2.2 2.3
freq / GHz

Fig. lll.12: Résultats de simulation pour différentes largeurs de bande passante

Pour la suite de I'étude, une bande passante théorique initiale de 100 MHz a
été choisie afin d’avoir un peu plus de flexibilité. Ceci permet de respecter le gabarit
et autorise quelques variations au niveau de la fréquence centrale, de la bande

passante et des pertes d’insertion.

Ceci clbture la premiére partie de la synthése du filtre passe bande a accés
simple constitué de résonateurs BAW. Le paragraphe suivant concerne la synthése

de filtre utilisant des circuits résonants paralléles.

11.B.2. DEUXIEME STRUCTURE : UTILISATION DE CIRCUITS RESONNANTS
PARALLELES ET D’INVERSEURS D’ADMITTANCE

Concernant cette deuxieme approche des inverseurs d’admittance seront

utilisés car les circuits résonants initiaux sont en paralléles (Figure 111.13).
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_—r

inverseurs d’admittance

Fig. 1ll.13: Filtre utilisant des circuits résonants paralléles et des inverseurs

d’admittance

Comme pour la premiére structure, différents types d’inverseurs peuvent étre
envisagés. Toutefois, nous ne détaillerons pas cette approche car elle a trés vite été
abandonnée du fait de la difficulté de remplacer les circuits résonants par des

résonateurs BAW.

De plus, cette topologie ne permet pas de faire évoluer le filtre en échelle vers

un filtre en treillis.

II.C. CONCLUSION

Cette méthode de synthése qui modélise les couplages a l'aide d’inverseurs
d'impédance ou d’admittance permet de générer une topologie de filtre a partir d’'un
gabarit de maniére simple et rapide. De plus, elle permet de décliner plusieurs
topologies aux comportements différents qu’il convient de choisir suivant I'application

visée.

Lavantage de cette méthode réside dans la possibilité d’'un remplacement des
éléments passifs résonants par des résonateurs BAW a fort coefficient de qualité. Les
résultats obtenus sont encourageants et nous permettent d’envisager de poursuivre

cette étude.

Le filtre tel qu’il est obtenu a cette étape de I'étude peut étre utilisé dans des
applications “single-ended” mais les démarches actuelles se tournent de plus en plus
vers des blocs différentiels qui permettent de s’affranchir de certains problemes,
notamment au niveau de la linéarité et de la réjection hors bande. C’est pour cette

raison que nous avons envisagé une évolution vers un filtre différentiel.
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Ill. EVOLUTION DU FILTRE EN ECHELLE VERS UN FILTRE EN
TREILLIS

Létape suivante consiste a transformer le filtre en échelle précédent en un filtre
en treillis. En effet, de maniere générale, un filtre différentiel est moins sensible au
bruit du substrat, ce qui permet d’'améliorer la linéarité d’ordre 2. Il évite également
I'utilisation d’un circuit supplémentaire de type balun pour assurer la conversion
“single” vers différentiel. De plus, le filtre en échelle obtenu a cette étape de la
synthése présente de fortes remontés en dehors de la bande passante ce qui ne
permet pas de respecter le gabarit. Lévolution vers un filtre en treillis va donc

permettre de s’affranchir de ce probleme.

Afin de pouvoir effectuer cette transformation, la structure doit absolument étre
symeétrique afin d’appliquer le théoreme de bissection de Bartlett [I11.3] (Figure [11.14).
Ce théoreme permet en effet de passer d’'une cellule en échelle symétrique a une

structure en treillis.

Fig. lll.14: Théoréme de bissection de Bartlett

Pour un filtre d’ordre 4 (Figure 111.15) permettant d’atteindre les spécifications
demandées, on distingue deux cellules symétriques de part et d’autre de l'inverseur

capacitif Co3. Le théoreme de bissection de Bartlett peut s’appliquer a ces deux

cellules mais se pose le probleme de la réalisation de linverseur capacitif et

notamment de la capacité -Cos.
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Fig. lll.15: Filtre LC d’ordre 4

Afin de contourner ce probléme, la capacité -Co5 est dupliquée aux extrémités

de la structure et ensuite la théorie des réseaux est appliquée de fagon a compenser

cette modification (Figure 111.16).

3

Ris

L én Re
cellule symétrique
Fig. lll.16: Transformation pour la compatibilité avec Bartlett
Ct, = Cpy/[1+(w,xCyy xR)’] i=S, L (I1l.2)
Rt; = R+ 1/R; x (0, X Cy;)° (I11.3)

R; : résistance de source ou de charge

La Figure 111.16 ne représente que la moitié du filtre d’ordre 4.

Un filtre d’ordre impair comme un ordre 5 par exemple aurait permis d’obtenir
les deux mémes cellules symétriques avec une cellule supplémentaire non

symétrique pour laquelle le théoréme n’est pas applicable. Ceci n’est pas forcément
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un probléme car au lieu d’obtenir un assemblage de cellules en treillis (aprés
théoreme de Bartlett) on aura des cellules en treillis et une cellule en échelle
différentielle. Par conséquent, méme si I'ordre 4 est suffisant pour respecter le gabarit
imposé par la norme WCDMA, l'ordre 5 peut apporter une amélioration notamment
en terme de sélectivité. Dans notre cas, le nombre dinductances étant déja

important, 'ordre 5 n’est pas judicieux.

Lapplication du théoreme de Bartlett sur les deux cellules symétriques permet
de transformer le filtre en échelle (ladder) initial en un filtre en treillis (lattice)

différentiel pour lequel les éléments ont les valeurs suivantes :

» pour le circuit résonant que I'on qualifiera de série (C’est a dire qu'il se

situe sur la branche série de la cellule lattice) (Figure 111.17),

1

Lys =L =L+ >
Cyux(@2xmxf,)

(I1.4)

C,,—C
c =B

1.
ms T Chy X C (11.5)

* pour le circuit résonant que I'on qualifiera de paralléle (C’est a dire qu'il

se situe sur la branche parallele de la cellule lattice) (Figure 111.17),

1

Ly, =L +L,+ 5 (111.6)
Cpx(2xmxf )
_ Gy =G
Cop = m (11.7)

On obtient ainsi comme dans le cas du filtre ladder un filtre avec des circuits
résonants séries (Figure I11.17) qu’il faut désormais remplacer par des résonateurs
BAW. Le principe déja utilisé pour une cellule en échelle peut étre appliqué a une
cellule en treillis. A partir de la capacité du circuit résonant (C,,s ou Cy) et grace a
I'Equation (I11.1) on en déduit la valeur de la capacité C a mettre en paralléle avec les

circuits résonants.
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Fig. lll.17: Transformation du filtre ladder

Ensuite, on vient rajouter une inductance en parallele L, qui, en résonnant
avec la capacité C, ajoutée auparavant, a pour but de ne pas perturber la structure

dans la bande qui nous intéresse (Figure 111.8). La structure de la Figure 111.18 est

alors obtenue:

Fig. lll.18: Implantation des résonateurs BAW dans le filtre différentiel

Ceci permet donc d’aboutir a un filtre différentiel moins sensible aux non
linéarités avec une structure globale somme toute similaire aux structures de filtres

BAW classiques. Laccord en fréquence fait I'objet du paragraphe suivant.

IV. COMPENSATION DES DERIVES LIEES A LA TECHNOLOGIE

Les résonateurs BAW fonctionnent avec des ondes acoustiques de volume et
sont donc sensibles aux épaisseurs des matériaux et notamment du matériau

piézoélectrique. De plus, étant données les fréquences de résonance utilisées, les
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couches de matériaux sont fines et les variations d’épaisseur impactent directement

sur les fréquences de résonance.

C’est pourquoi le circuit de compensation est nécessaire et doit permettre de

réaliser un décalage fréquentiel contraire a celui di aux variations.

IV.A. REALISATION DU DECALAGE EN FREQUENCE

Dans cette partie, nous allons développer I'aspect décalage en fréquence. I
est important de prendre en compte ce point a cause des variations du procédé de

fabrication qui peuvent modifier de maniére significative la réponse du filtre.

Dans le cas présent, les variations du procédé étaient au début de ces travaux
de thése de l'ordre de +/- 2% sur I'épaisseur de la couche piézoélectrique (AIN). A
'heure actuelle cette variation est plutdét de l'ordre de +/- 1%. Ce changement
entraine une modification, du méme ordre de grandeur, de la fréquence de

résonance du résonateur ainsi que de la valeur de la capacité C qui est directement

proportionnelle a I'épaisseur de la couche piézoélectrique.

Il est donc impératif de tenir compte de ces variations afin d’essayer de les

compenser dans la mesure du possible.

Pour cela, nous avons utilisé les résultats obtenus lors de I'étude faite dans le
chapitre | sur I'influence des éléments passifs (selfs ou capacités) disposés en série

ou en paralléle autour du résonateur BAW.

Comme nous avons pu le constater sur les précédents résultats, les différentes
configurations influent de maniére différente sur le comportement du résonateur.
Nous pouvons donc en déduire que le décalage global et bidirectionnel de la réponse
du résonateur (et par conséquent du filire) nécessiterait I'ajout de selfs et de
capacités en série et en paralleéle. Toutefois, les éléments passifs utilisés ne sont pas
parfaits. C’est pourquoi une utilisation intensive de ces derniers est a proscrire afin de

limiter les pertes.

Il a donc fallu trouver une autre solution avec pour objectif d’utiliser un nombre
minimum d’inductances, car ce sont ces éléments qui disposent du plus mauvais

coefficient de qualité sur silicium. De plus, il n’existe pas d’inductance variable a
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'heure actuelle (ou tout du moins pas d’inductance variable suffisamment
performante) ce qui nous oriente forcément vers l'utilisation de capacités variables

pour réaliser I'accord en fréquence.

Dans un premier temps, nous avons Vérifié que le changement de valeur de la
capacité agissait de maniére similaire au niveau du décalage fréquentiel sur le

résonateur seul et sur le filtre complet.

I
7.
al m
T T I
2 . /TN r
:‘o_l '30/ / \ = ,/9 Cs
2 '40/ k ._4_,\_.

-50

T T T T T T T T T[T
180 18 190 1985 200 205 210 215 220 cl ®

freq / GHz

Fig. lll.19: Impact des éléments capacitifs sur la réponse du filtre
al cellule lattice idéale
bl capacité en paralléle avec chaque résonateur

c/ capacité en série avec chaque résonateur

Les résultats de la Figure 111.19 montrent que les deux capacités permettent de
jouer sur la réponse du filtre, la capacité série permettant un décalage vers les
fréquences supérieures et la capacité paralléle permettant un décalage vers les
fréquences inférieures. Le probléme avec une structure telle que celle-ci réside dans
le fait que plus le décalage est important et plus 'ondulation et les pertes d’insertion

sont importantes.
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Afin de comprendre le fonctionnement de ces deux cellules de filtrage, il faut se

pencher sur les impédances Z et Z,, des blocs séries et paralleles de la cellule

lattice (Figure 111.20).

capacité en série (Cs=0.5pF) capacité en paralléle (Cp=5pF)

80 80

60 60

40

1Z, ol / dB

20

0 T T T T T T T T 0 T ] LI — T T T
1.8 1.9 2.0 21 22 1.8 1.9 2.0 21 22

freq / GHz freq / GHz

——— sens de variation

() impact des capacités sur I’adaptation a résonateurs seuls

Fig. lll.20: Impact de capacités sur I'impédance des résonateurs

En prenant pour référence I'Equation (1.23) a I'Equation (1.31), on comprend
aisément que ces capacités viennent directement agir sur, la fréquence de résonance

pour la capacité série et la fréquence d’anti-résonance pour la capacité parallele.
En revanche les deux points a noter en plus sont :

» le fait que les résonateurs séries et paralléles passent d’'un couplage

critique a un sur couplage (Figure 11.8),

» et le fait que le niveau d’'impédance varie en dehors des deux

fréquences de résonance.

Ces points particuliers expliquent 'ondulation dans la bande et le niveau des
pertes d’insertion. Il suffit donc d’agir sur ces derniers afin d’améliorer les

performances du filtre.

Il est également possible de modifier 'adaptation (Figure 111.21) en entrée et en

sortie du filtre.
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capacité en série (Cs=0.5pF) capacité en paralléle (Cp=5pF)
0 0
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Fig. lll.21: Impact de I’adaptation entrée - sortie sur la réponse du filtre

Pour cela, il suffit d’'utiliser I'Equation (Ill.8) ci-dessous qui représente la
matrice S d’une cellule en treillis symétrique en fonction de 'impédance de référence
Ro (Ro=Rs=R|).

2
S = 1 x ererp_RO ROX(er_er)
RO (er + RO) X (er + RO)

(IIL.8)
2
RO x (er_er) er x er_RO

Partant d’'une impédance classiquement de 50Q, on peut ainsi améliorer la
réponse du filtre en la diminuant d’'une part lorsque la capacité est en paralléle et en
'augmentant d’autre part lorsque la capacité est en série. Toutefois, on notera que

pour les cas présentés Figure I11.21, 'optimum présente encore une ondulation.

En effet, ceci est du au premier point particulier qui est le sur couplage des
résonateurs. Le fait de partir de deux résonateurs couplés critiquement entraine
obligatoirement un sur couplage de ces derniers des lors que l'on utilise des

capacités.

Il convient donc de partir de résonateurs sous couplés qui aprés ajout des
capacités seront au pire couplés critiquement. Cependant, le fait de rapprocher les
fréquences des deux résonateurs simples n’est pas une solution car on diminue par
la méme occasion la bande passante réalisable. Il est donc nécessaire de trouver une

solution qui permette, avant méme le décalage en fréquence, daugmenter

artificiellement le coefficient de couplage électromécanique kt? des résonateurs. Le
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cas idéal serait évidement de 'augmenter a l'infini de maniére a tendre vers un circuit

résonant LC.

AI F L=4nH

I C=200fF o—«»—III—«»—mm—o C=1pF

nouvelle anti-résonance nouvelle résonance

1Z, ol | dB

-20

1.4 1.6 1.8 2.0 2.2 2.4
freq / GHz freq / GHz
---- résonateur seul ---- résonateur seul
—— résonateur —— résonateur
+ inductance paralléele + inductance série

résonateur parasite

80

f3 ]
3 A
o a0y \\# 4
N 2
f
0 T T \1 -20
1.4 1.6 1.8 20 22 2.4 1.4 16 1.8 2.0 22 2.4
freq / GHz freq / GHz
---- résonateur ---- résonateur
+ inductance paralléele + inductance série
—— résonateur —— résonateur
+ inductance paralléele + inductance série
+ capacité série + capacité paralléele

Fig. lll.22: Résonateur BAW accordable en fréquence
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Pour cela, nous utiliserons I'étude faite sur I'impact des éléments passifs sur
'impédance du résonateur dans le chapitre I. Nous nous sommes dans un premier
temps intéressés aux capacités car les inductances ont une surface importante sur
silicium et un faible coefficient de qualité. Toutefois, les inductances restent
nécessaires car elle permettent d’obtenir un décalage fréquentiel inverse a celui

obtenu avec des capacités.

Ainsi, l'utilisation d’'une capacité série permet de décaler la fréquence de
résonance vers les fréquences supérieures et 'utilisation d’'une inductance paralléle
permet de faire de méme avec la fréquence d’anti-résonance (Figure 111.22) et vis et
versa pour la capacité en parallele qui génére un décalage vers les fréquences

inférieures. Ces associations ont fait 'objet d’'un dépbét de brevet [l11.4].

Dans les deux cas traités Figure I11.22, I'accord en fréquence est réalisé par

une capacité variable, I'inductance permettant uniquement d’accroitre artificiellement

le kt? des résonateurs. Cependant, cette solution utilisant une inductance possede

I'inconvénient de générer une seconde fréquence d’anti-résonance (f3).

Prenons le cas de l'inductance en paralléle. Cette derniére vient agir sur I'anti-

résonance principale f,. Comme prévu elle I'éloigne de la résonance principale f4. Par
contre, il apparait une seconde anti-résonance parasite f3, placée a gauche de la
résonance f4. Le probléme est que 'écart entre les deux anti-résonances f, et f3 est
fixe ou quasiment fixe quelque soit la valeur de linductance. Par contre, leurs

décalages en fréquence dépend de la valeur de l'inductance. Alors comment définir la

valeur a donner a I'inductance ?

Il est possible de répondre a cette question en observant le comportement du
résonateur avec I'inductance paralléle et la capacité série. A partir du moment ou on

ajoute la capacité, une deuxiéme résonance f, fait son apparition ce qui contribue a

générer un second résonateur virtuel situé plus bas en fréquence.

Ce bloc qui semblait trés pratique initialement devient compliqué a utiliser. En
effet, 'observation de I'évolution de ces mémes fréquences sur la Figure 111.23 en
fonction de la valeur de I'inductance montre que le résonateur parasite peut devenir

prépondérant devant le résonateur principal.
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Fig. lll.23: Impact de la valeur de I'inductance, al sur le bloc résonateur, bl sur le

filtre associé

En effet, lorsque la valeur de I'inductance devient faible (3nH), I'anti-résonance
parasite se rapproche de la résonance du résonateur et devient de plus en plus
prépondérante devant l'anti-résonance principale. Dans ce cas, les résonateurs
parasites deviennent prépondérants car ils tendent vers un couplage critique alors
que les résonateurs principaux tendent vers un sur couplage. Le phénoméne est

inverse lorsque la valeur de I'inductance augmente (5nH).

Afin de pouvoir, a terme, effectuer un décalage vers les fréquences
supérieures, la résonance principale sera placée au milieu de lintervalle généré par
les deux anti-résonances et ceci sans la capacité série. Lajout de cette derniére
permettra alors un décalage vers les fréquences supérieures et rendra donc le

résonateur principal de plus en plus prépondérant.

Dans le cas de l'inductance série I'effet est similaire, a savoir le décalage de la
fréquence de résonance mais aussi la génération d’une seconde fréquence de
résonance. En revanche, I'impact de la capacité paralléle n’est plus aussi significatif.
En effet, il faut pour cela se reporter aux Equation (1.30) et Equation (1.31) pour
comprendre 'effet d’'une capacité en parallele avec un résonateur BAW. Elle permet

de décaler la fréquence d’anti-résonance.

Par contre, dans la configuration capacité en paralléle avec le résonateur
associé a une inductance série, I'effet de la capacité est double puisqu’elle agit non

seulement sur les fréquences d’anti-résonance mais aussi sur la fréquence de
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résonance du résonateur. Ceci a pour effet de sur coupler rapidement les résonateurs
ce qui rend le décalage en fréquence de la réponse de filtrage difficile voir quasiment

impossible (Figure 111.24).

capacité série + A Rg ) =50Q inductance série +
inductance paralléle capacité paralléle

1S,41/ dB

-10 f:.,...,..fg,..,";,,, ——T £ R
1.90 1.95 2.00 2.05 2.10 2.15 2.20 1.90 1.95 2.00 2.05 2.10 215 2.20
L,=5nH freq / GHz Ls=4nH freq / GHz
® Rg, =650, C,=0.5pF ® Rg,=30Q, C,=1pF
m Rg,; =300, C,=5pF m Rg) =35Q, C,=2pF

Fig. lll.24: Impact des deux blocs d’accord sur la réponse du filtre

En revanche, on notera un décalage théorique de I'ordre de 80 MHz avec le
bloc d’accord constitué par une inductance en paralléle avec le résonateur BAW suivi

par une capacité variable en série.

C’est par conséquent ce bloc d’accord qui sera associé a la structure de
filtrage. Toutefois, il faut tenir compte du fait que les résultats présentés jusqu’ici sont
obtenus grace d’'une part au modeéle électrique de BVD pour le résonateur BAW et

d’autre part a des éléments idéaux pour les inductances et les capacités.

La Figure 111.25 permet d’observer I'impact des éléments réels sur 'impédance

des blocs résonateurs et sur la réponse du filtre.
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capacité série + inductance parallele

0 80
n 2 — 707
S . . % 60
= | Y 50
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i 3 = 40
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1.90 1.95 2.00 2.05 2.10 2.15 2.20 1.4 1.6 1.8 2.0 2.2 2.4 2.6
freq / GHz freq / GHz
m éléments idéaux --- éléments idéaux
@ inductance réelle — inductance réelle

Fig. lll.25: Impact des éléments réels

Afin de simplifier le probléme, seule I'inductance est réelle car c’est I'élément
qui dispose du plus faible coefficient de qualité et qui par conséquent est le plus
contraignant. Leffet néfaste de cet élément est observé tant sur les pertes d’insertion

que sur le décalage en fréquence et la bande passante réalisables.

En effet, les éléments parasites qui constituent I'inductance réelle détériorent
les coefficients de qualité du bloc résonateur, ce qui semble assez logique, mais
modifient aussi les fréquences de résonance. Plus le décalage nécessaire est
important et plus la détérioration augmente, ce qui ne va pas dans le bon sens pour
notre application. En plus, la modification des fréquences de résonance est dans le
sens contraire du décalage souhaité. Cela veut donc dire que pour un décalage

donné il faudra une plage de variation pour la capacité plus grande.

Le décalage réalisable avec ce type de structure est tout de méme conforme
aux spécifications initiales a savoir une variation de +/- 1% sur la fréquence de

résonance du résonateur BAW.

V. CONCLUSION

Ce chapitre présente donc la premiere partie du travail de thése qui consiste a
définir une architecture et une méthode de synthése de filtre BAW accordable en
fréquence. La méthode présentée permet de réaliser aussi bien un filtre en échelle

gu’un filtre en treillis. Autrement dit, on peut aboutir a un filtre simple ou différentiel.
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Le chapitre qui suit va présenter la deuxieme étape qui consiste a optimiser ce
fillre de maniére a réduire voir éliminer les inductances qui dégradent les
performances du filtre.
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CHAPITRE IV
AMELIORATION DES PERFORMANCES PAR
AJOUT D’ELEMENTS ACTIFS

. INTRODUCTION

La solution de filtre accordable est viable mais limitée notamment par les
coefficients de qualité des inductances, d’autant plus que le nombre d’inductances

est important (quatre par étage treillis élémentaire).

La premiére solution qui vient a I'esprit suite aux diverses constations sur le
nombre important d’inductances, leur faible coefficient de qualité et leur

encombrement spatial important est la réduction de leur nombre.

II. REDUCTION DU NOMBRE D’ELEMENTS PASSIFS

al Elimination des éléments séries b/ Elimination des éléments paralléles

c/ Application a notre structure

Fig. IV.1: Elimination d’éléments d’une structure en treillis symétrique
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Cette solution est basée sur une des propriétés des réseaux en ftreillis
symétriques qui permet d’éliminer certains éléments des branches séries et

paralleles du treillis [IV.2] en les reportant a I'extérieur de la cellule treillis unitaire.

Pour cela, il faut disposer d’éléments identiques sur les branches séries et
paralleles comme par exemple les capacités et les inductances du bloc d’accord en
fréquence du résonateur. Dans ce cas, les éléments sont rejetés en dehors de la
cellule unitaire (Figure V.1 c¢/) et leur nombre est divisé par deux (on passe de 4
inductances a 2). On diminue ainsi 'encombrement spatial de la structure sans
toucher aux performances théoriques. Ces performances varient avec les éléments
réels car leurs parasites n’agissent pas de la méme maniére dans les deux cas de
figure. Toutefois, cela nous permet dans un premier temps de diminuer la surface et
par conséquent le colt, sans oublier les longueurs d’interconnexions dont nous

parlerons ultérieurement.

Néanmoins cette solution n’est pas satisfaisante en soit puisque les pertes
d’insertion sont encore trop importantes. Nous avons donc opté pour I'étude de
moyens permettant d’augmenter dans un premier temps le facteur de qualité des

inductances.

lll. INDUCTANCE AVEC FACTEUR DE QUALITE AMELIORE

Pour cela, une approche avec des éléments gravés sur un substrat de verre a
été envisagée [IV.4]. Cette solution permet certes d’obtenir des coefficients de qualité
meilleurs pour les inductances mais complexifie le procédé d’assemblage car elle

nécessite trois puces différentes qu’il faut connecter ensemble par la suite.

Fig. IV.2: Amélioration du facteur de qualité
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C’est pourquoi nous nous sommes penchés par la suite vers une solution qui
augmente de facon artificielle le coefficient de qualité grace a une résistance négative
[IV.1] (Figure IV.2).

Si on part par exemple d’un coefficient de qualité de I'ordre de 15 pour L =4 nH

a f =2 GHz et que I'on souhaite arriver a Q = 50.
Q=15=>R =754 Q
Q =50 => Ryptg = 2513 Q
=> Rpeg =-1077 Q

Lajout en parallele d’'une résistance négative de -1077Q permet donc

d’augmenter le coefficient de qualité de 15 a 50.

La structure employée pour la résistance négative vient des oscillateurs et
notamment des oscillateurs a résistance négative [IV.3], [IV.5]. En effet, une solution
classique dans le cadre des oscillateurs LC consiste a disposer en parallele avec le

réseau LC une résistance négative afin d’entretenir les oscillations.

La structure de résistance négative se base sur le fait qu'une boucle de

rétroaction multiplie ou divise les impédances d’entrée ou de sortie.

La résistance négative est donc une structure classique constituée par une
paire de transistors NMOS. Une contre réaction positive appliquée autour d’'une

source suiveuse est réalisée a 'aide d’un étage a grille commune (Figure 1V.3).

@mw

Fig. IV.3: al Montage source suiveuse avec rétroaction positive

bl Schéma équivalent petit signal
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Ly = 8m*Vy = 8 XV, (1v.1)

Vi = V-V v2)
V.

y o= im__0O1 10 (IV.3)

" Iin l:gml ngD

dans le cas oU 91 = 9m2 = Im

7z =_-2 (IV.4)

i gm
dm : transconductance de grille du transistor

Si on se place par exemple dans le cas d’'un oscillateur ; la source de courant
lbias €St remplacée par un circuit résonant L,R,C, paralliéle dans lequel R,
, . o, 2
représente la résistance de pertes du circuit résonant L,C,, avec R,——=20.
Em
Cette résistance négative simple peut ensuite étre transformée en une version

différentielle (Figure 1V.4) plus enclin a satisfaire nos exigences, étant donné que la

self est disposée de fagon différentielle dans notre structure de filtre.

Fig. IV.4: Passage d’une résistance négative simple a une version différentielle

Les deux sources de courant permettant de fixer le potentiel de mode commun
seront réalisées a l'aide d’'une seconde paire de transistors entrecroisés PMOS
(Figure IV.5) car une paire entrecroisée permet de mieux stabiliser le mode commun
gu’une simple résistance et augmente la valeur absolue de la résistance négative. En

effet, les variations du procédé de fabrication d’'une résistance sont de I'ordre de 20%
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ce qui impact forcément sur le potentiel de mode commun. De plus, I'utilisation d’'une

résistance rendrait la structure plus bruyante.

Vad

M2 5|—><—|E M2 Rneg

— b—o <) *— ——eo
M1 |—><—| M1

Ibias

Fig. IV.5: Structure de résistance négative

La structure étant a présent définie, nous I'avons introduite dans le filtre (Figure
IV.6) afin d’observer l'impact sur la réponse de ce dernier en terme de pertes

d’insertion, bruit et linéarité.

Fig. IV.6: Filtre BAW accordable avec inductance a Q amélioré

Le but premier de la résistance négative est d’augmenter le coefficient de
qualité de linductance et par conséquent de diminuer les pertes d’insertion. En
revanche, le fait d’utiliser des circuits actifs dégrade les performances du filtre en

terme de consommation, bruit et de linéarité.
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Fig. IV.7: Impact de la résistance négative sur les performances du filtre

avec résistance sans résistance
négative négative
IL/dB 25..3 5..6
[IP3/dBm 10 30..35
(f1=2.15GHz
f2=2.16GHz)
Excess Noise 3.5 0..0.3
Factor / dB
Puissance 4 0
consommée / mW

Table IV.1: Impact de la résistance négative sur les performances du filtre

La Figure IV.7 présente la réponse en transmission du filtre avec et sans
résistance négative ainsi que le facteur de bruit et I'llP3 (Third Order Input Intercept
Point). Ces résultats sont obtenus pour une tension de control du varactor de 0 qui
représente le décalage le plus important et le cas le plus critique pour les

performances du filtre.

Comme on peut le constater, la résistance négative permet d’améliorer les

pertes d’insertion du filtre et ainsi de respecter le gabarit méme dans le cas du
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décalage le plus important. Par contre, I'inconvénient se situe au niveau de I'lIP3 et

du bruit avec une dégradation de ces derniers.

De plus, il subsiste toujours le probleme de I'encombrement spatial des
inductances (500 pm x 500 pum en technologie BICMOS7RF STMicroelectronics pour
une inductance de 4 nH environ contre 150 pm x 150 pum pour un résonateur BAW a

2.14 GHz) qui représente a peu prés la moitié de la surface totale du circuit.

D’ou I'idée suivante de remplacer les inductances par des inductances actives

afin de diminuer la surface du filtre.

IV. INDUCTANCE ACTIVE

IV.A. GENERALITES

IV.A.1. PRINCIPE

La réalisation d’inductances actives est une chose relativement répandue et
maitrisée a basses fréquences au travers de circuits gyrateurs utilisant des
transconductances montées en rétroaction négative [IV.8], [IV.9]. Une
transconductance est définit comme le rapport de la variation du courant de sortie en

fonction de la variation de la tension d’entrée.

H:I
3 g s
L]

al { b/

Fig. IV.8: al Schéma d’un gyrateur

bl Schéma d’une inductance a base de gyrateur
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Le gyrateur représente donc la fagon la plus directe d’obtenir une inductance et

son fonctionnement simplifié est le suivant.

Si on considére que les blocs g,, sont constitués par un transistor idéal, on

obtient alors les relations suivantes dans le cas d’une inductance a la masse,

1
VC:ICXJ'XCX(L) Ic:gmlxvin Iin:ngXVc (IV5)

V. .
z =2 =J"="% = ixLxw (IV.6)

(IV.7)

Le schéma de la Figure IV.8 représente donc bien une inductance dont la

valeur est fonction de la capacité et des g,,. Toutefois, un transistor posséde une
conductance de sortie gy non nulle et des capacités parasites d’entrée sortie qui

détériorent la qualité de I'inductance.

Afin de pouvoir sélectionner un montage constitué de gyrateurs pour réaliser
'inductance active nécessaire a notre application, nous allons nous intéresser aux
différentes caractéristiques des gyrateurs notamment en terme de bruit et de
linéarité.

IV.A.2. IMPACT DE LA CONDUCTANCE DE SORTIE SUR LE GAIN DC
(INDUCTANCE A LA MASSE)

Les conductances de sortie gy modifient le gain DC qui devient un gain fini

Ape = ‘Z—’" [IV.10]. Limpédance devient donc une inductance avec un coefficient de
0
qualité fini.

Jo : conductance de sortie du transistor
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dB(Vc/Vip)
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Fig. IV.9: Gain DC d’un gyrateur

L

C _ & _
s ) Rs__2 R, =

1
2 p
gm gm gO

(IV.8)

On définit ici wy comme étant la pulsation de travail de fagon a avoir un gain DC

|:|Vc|:| s s .
07O unité et un facteur de qualité maximum.
in
g_g =0 wfnax = ‘%’” = w, O Qmax:zimgo voir calculs en annexe.

En effet, comme on peut le constater sur la Figure IV.9, le fait d’avoir un gain

DC fini a pour effet d’éliminer le comportement inductif du dispositif lorsque les

8o

———— . Par conséquent, la fréquence de
2xmxC

fréequences sont inférieures a f, =

fonctionnement doit étre choisie supérieure a f1. Cependant, elle ne doit pas étre trop
élevée non plus a cause de la linéarité de la transconductance. La fréquence de gain
unité est donc naturellement la fréquence choisie pour faire fonctionner le gyrateur
d’autant plus qu’il s’agit aussi de la fréquence pour laquelle le facteur de qualité est le

plus important.
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IV.A.3. IMPACT D’UN DEPHASAGE (INDUCTANCE A LA MASSE)

Un autre point dont il faut tenir compte est le nombre de noeuds internes au
sein de la structure. Un noeud interne est une intersection qui n’est en contact ni avec
les plots entrée sortie, ni avec les plots de polarisation. En effet, ces noeuds génerent
des pobles parasites et par conséquent des déphasages a hautes fréquences qui

posent problémes lorsqu’ils s’approchent de la fréquence de fonctionnement.

gme 7

1 I

-gme'j(P

Fig. IV.10: Déphasage dans un gyrateur

Si le déphasage @ est petit, 'admittance d’entrée est donnée par I'Equation
(IV.9).

2 2%Xjx@ 2 2
_ 8mXe 8m 2xg XQ 1

1
Y, = = - = +— IV.
" JjxCxw JXCxw Cxw JXL,Xw R, (1v.9)

Dans le cas particulier ou le gyrateur ne dispose que d'un unique poéle
dominant, on peut approximer le déphasage par :

— 0w w -
@ = arctanm—F=~— U R = =
LoogH @y — P 2x gl X 2

R, correspond donc a une resistance négative dont la valeur est

proportionnelle a la pulsation du premier pole w, = %m Elle permet de compenser

les pertes initiales de la structure. Toutefois, ce déphasage entraine une
augmentation parasite du gain qui peut étre trés importante et donc néfaste au bon

fonctionnement du circuit.
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IV.A.4. DEFINITION DU BRUIT DANS UN GYRATEUR (INDUCTANCE A LA
MASSE)

Le bruit est lui aussi un paramétre important qu’il convient de définir. Il peut

étre schématisé de la maniére suivante (Figure 1V.11) :

Fig. IV.11: Bruit d’un gyrateur

Si le bruit d'un étage CMOS de transconductance est représenté par une
source de tension placée en série sur I'entrée, on peut alors associé a un gyrateur
deux sources de bruit non correlées sur chacun des deux étages de

transconductance (Figure IV.11).

Dans le cas ou la conductance de sortie de la transconductance est faible, les

sources de bruit v, peuvent étre sorties de la boucle de contre réaction. Ceci donne
au final une inductance équivalente associée a une source de courant de bruit (i, =

9dmVn) en paralléle et une source de tension de bruit (v,)en série.

Dans le cadre des gyrateurs, la plupart des transconductances sont réalisées a
I'aide de paires MOS différentielles, ce qui dans ce cas de figure, nous donne pour la

source de tension de bruit 'approximation suivante :

(IV.10)

k : constante de Boltzmann (k = 1,38¢723 JK'1)
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T : température en Kelvin

Ces quelques points n'ont pas pour but d’étre exhaustifs mais plutét de
présenter de maniére générale ce qu’est un gyrateur pour ensuite détailler les

différentes fagons de choisir et d’optimiser les circuits de transconductance.

IV.A.5. TRANSMISSION DE PUISSANCE DANS UNE STRUCTURE 2 PORTS
CONSTITUEE DE 2 GYRATEURS (INDUCTANCE FLOTTANTE)

Fig. IV.12: Inductance flottante

Si on commence par représenter une structure 2 ports par sa matrice chaine et
gu’ensuite on calcule a partir de cette méme matrice le rapport entre puissance
moyenne d’entrée et puissance moyenne de sortie (en régime établie), on obtient
[IV.13]:

Vil _ [A B} « | V2 (IV.11)
1,| |cpl |,

P, = - xRe[V,xI,0] P, = = xRe[V,xI,0 (IV.12)

NI =
NI =

Dans le cas d’'une inductance flottante dont les quatre transconductances sont

différentes, le rapport de puissance s’écrit (voir calcul en annexe) :

I X
| = _1xwae[V2x12q 0

2 gm3 ><gml

X

gm2 Xgm4

=
\S]

—

Le maximum de transmission de puissance aura lieu lorsque I'Equation (I1V.14)

sera vérifiée :
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=1« gml XgrnS = gmzxgm4 (IV14)

.°l
— 3%

Dans le cas d’'une inductance flottante le courant d’entrée est identique au

courant de sortie ce qui conduit a 'Equation (IV.15).
I = g X V-1, = =g, V. U1 =-I) = g0 = &3 (IV.15)

Les deux schémas représentés Figure V.13 permettent une transmission

maximum de puissance.

Fig. IV.13: Inductance flottante avec transmission de puissance maximum

Toutefois, le choix entre les deux structures ne peut se faire qu’en étudiant les

parameétres de bruit et de linéarité.

IV.A.6. CALCUL DU BRUIT MINIMUM (FMIN) DANS LE CAS D’UNE
TRANSMISSION DE PUISSANCE MAXIMUM ET DE LA RESISTANCE OPTIMUM
DE TERMINAISON (RT) (INDUCTANCE FLOTTANTE)

Fig. IV.14: Sources de bruit d’'une inductance flottante

Chacune des transconductances génére un bruit blanc thermique qui peut étre

représenté par des générateurs de tension de bruit v, et de courant de bruit i, sur les

acces entrée sortie du gyrateur comme le montre la Figure 1V.14. Ces sources de
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bruit sont classiquement liées au g,, de la transconductance par le biais d’'un

coefficient € aussi appelé facteur de bruit en exces.

La valeur efficace de la tension de bruit aux bornes d’'une résistance R dans

une bande de fréquence Af est exprimée par la relation de Nyquist :

vl = 4xkx T xRXAf (IV.16)

Dans le cas d’un gyrateur :

2 2

Y 4xkxTxg Ly

L= T~ et L =4xkxTxexg, (IV.17)
Af G Af Em2

€ : facteur de bruit en excés ou encore NEF (Noise Excess Factor)

Par exemple, dans le cas d’'un MOSFET en forte inversion ou saturation € = 2/3
en théorie (plutot 3/2 en pratique). Par contre, pour un MOSFET en faible inversion ou

un bipolaire € = 1/2.

On peut ensuite définir la résistance optimum de terminaison R; de la fagon

suivante :
2
R == L (IV.18)
t T 5 T T ’
ifl Emi xng

Généralement cette résistance R; est fixée par I'impédance des ports de
simulation ou I'impédance d’entrée ou de sortie des blocs adjacents. La valeur de R;

impose donc le produit g1 Im2-

Ys=Gg+jBs Yy v, 2
— 0 —
¢ 2 avec . 2 sans
s bruit - s bruit
> ° >
i 2
n

Fig. IV.15: Sources équivalentes de bruit dans une structure deux ports
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Un quadripéle bruyant peut se représenter sous la forme d’un quadripble non
bruyant auquel sont associés deux générateurs de tension et de courant de bruit
[IV.5] (Figure IV.15).

Le facteur de bruit F d’'un quadripdle caractérise la dégradation du rapport
signal sur bruit entre I'entrée et la sortie du quadripdle, le générateur étant un dipdle a

la température normalisée Ty = 230 K.

) 2
i.+|i +Y_Xv
F=2 |”_S ”| (IV.19)
2
lS

Le facteur de bruit minimum F;, est défini par :

Fpin = 142XR, X[G,, +G,] (IV.20)

min

Gopt : @admittance optimum de bruit
G, : admittance de corrélation

ce qui donne dans le cas d'une inductance flottante le résultat suivant (voir

calcul en annexe) :

F . =2x {1 F2xEX /ﬁ_’"z} (IV.21)
ml

Le facteur 2 provient du fait que dans le cas d’une inductance flottante deux
sources équivalentes de bruit interviennent. Le facteur de bruit minimum est donc

fonction du rapport g,,» sur g4 alors que la résistance de bruit optimum de
terminaison dépend du produit g,,1 9m2. Par conséquent, le facteur de bruit minimum
ne dépend pas de la résistance optimum R;. En effet, cette derniére impose le produit
9m1 9m2 Mais on dispose encore d’'un degré de liberté sur le rapport gm2 sur gm1 qui

caractérise F -

Cependant, la prise en compte des performances en terme de linéarité va fixer

par la suite les deux valeurs de transconductance.
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IV.A.7. CALCUL DE LINEARITE : PRODUIT D’INTERMODULATION D’ORDRE
3 (IIP3) (INDUCTANCE A LA MASSE)

V4> I vg? |
I'_S’}:‘ @ j‘ T Vipz = VT ig2 L
g1 ;

Fig. IV.16: Modélisation des distorsions dans un gyrateur élémentaire

Lanalyse des distorsions est trées complexe et il est nécessaire de faire
certaines supposition et approximation afin de pouvoir les calculer. En effet, on
considére généralement le cas ou les deux fréquences fondamentales sont proches

I'une de l'autre et les niveaux de distorsions faibles.

Les distorsions les plus importantes et critiques sont généralement les
distorsions d’ordre 3 qu’il convient de prendre en compte lors de la conception du
circuit. En effet, le produit d’intermodulation d’ordre 3 est lié aux fréquences
fondamentales imposées a I'entrée. En ce qui concerne le gyrateur élémentaire, ces
distorsions d’ordre 3 peuvent étre modélisées [IV.14] par le biais d’'une source de

tension V4 et d’une source de courant Iy additionnelles disposées a I'entrée du

gyrateur comme la modélisation en bruit (Figure 1V.16) d’'une structure a 2 acces avec

les paramétres suivants :

|Vl 7

vl = v =0 (IV.22)
[vd LV psU

. I #

i =1 x L (IV.23)
id Hpp,H

Itps = &ma X Vips (1V.24)

V\p3 et ||p3 représente les points d’interception en tension et courant. lls sont

extrapolés des mesures de distorsion en faible amplitude, c’est a dire pour des

tension courant en dessous du gain de compression.
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Le maximum de distorsion apparait pour des tensions élevées. Dans le cas
d’un filtre, ce maximum intervient au moment ou l'inductance entre en résonance
avec les autres éléments du filtre. Ce concept peut s’appliquer aux éléments
environnants la structure de filtrage a base de résonateurs BAW. Lapproche sera
simplifiée en considérant les éléments extérieurs comme étant une capacité et une

résistance (Figure 1V.17).

2R _Rert C
] [ ' 1
1 1
ls : s’IE L lefs 'é I& L
al L=t bl L !

Fig. IV.17: Circuit équivalent présenté par le filtre a I'inductance L al au

voisinage du DC, b/ a la résonance
avec V =2xRxI et V =R xI, (IV.25)

Au voisinage du DC la résistance qui intervient dans le circuit équivalent est

2R; car 'impédance présentée par le gyrateur est I'impédance optimum. De plus, il
s’agit d’'une inductance flottante donc la résistance R; est multipliée par 2. En
revanche, la résistance 2R; devient Ry a la fréquence de résonance de I'inductance

car le filtre agit tel un transformateur d'impédance. Ceci modifie donc la source de

R R
courant | qui devient I tel que —zt = ZLff Apres calcul en annexe, on obtient

I Ty
PEquation (IV.26) qui définit I'IP3 :

2 2

v v

11P3 = 8”; 3'£ff = B - (IV.26)
t
R x (2% Q,x Q)" x “Q_Z*XE&@EZ
Qt m2

Bien que cette expression de I'llP3 ne soit qu’une approximation, elle met tout
de méme l'accent sur les différents parameétres qui interviennent. On remarquera par

exemple que le rapport des transconductances g,,1 sur gmo agit de maniére
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significative sur la linéarité. En revanche, cela ne nous donne pas de regle quant au

choix des valeurs.

IV.A.8. OPTIMISATION DE LA PLAGE DE LINEARITE (DYNAMIC RANGE)
(INDUCTANCE A LA MASSE)

Pour cela, on peut utiliser le paramétre suivant SFDR (Spurious Free Dynamic

Range) qui s’exprime en fonction de I'lIP3 et du bruit.

IIP3 T/ 3

SFDR = |:F—><k><T><B

(IV.27)

— 72/3

V2
SFDR = L& (1V.28)

QZ 1/2
4><k><T><Bxsx(szthr)ysztx{g_mZ.F_rx@}

Emi Q 8m

Ainsi, on peut définir les valeurs de transconductances g,,1 9,2 de maniére a

obtenir un bruit minimum et un [IP3 maximum. Pour cela, il convient de minimiser le

2 1/2
gmz Qr gml . . .
terme R, x| —+ — x — en posant la contrainte de puissance constante qui se

Emi QF &m:
traduit par g,,1tgmo=cte. En effet, si on se reporte a 'Equation (IV.5) et que l'on
considere que Vi, et [, sont constants, quand g,,,4 augmente alors g,,» doit diminuer
et vis et versa. De cette maniére, g,1=cte-g,,» que I'on réinjecte dans le terme a

minimiser pour ensuite le dériver et obtenir enfin la condition suivante :

g QZ/S
SFDR,,,. 22 = 2 (IV.29)
pt 1 Q?/a

On obtient ainsi toutes les notions nécessaires afin de choisir correctement les

valeurs de transconductances g1 et g,2. La plupart de ces calculs sont issues
d’approximations qu’il convient de nuancer mais qui permettent toutefois de se
familiariser avec le fonctionnement d’'un gyrateur et les régles qui régissent ses

performances en terme de puissance, bruit et linéarité.
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Avant de passer au panorama des différentes structures de transconductances
il convient de définir un dernier paramétre qui permettra par la suite de les comparer

ces structures entre elles. |l s’agit du rapport signal sur bruit normalisé.

IV.A.9. DEFINITION DU RAPPORT SIGNAL SUR BRUIT NORMALISE
(NSNR)

Afin de pouvoir effectuer un classement des différentes structures de
transconductances, il est nécessaire de définir un facteur de mérite tenant compte de
tous les parameétres importants, a savoir, le bruit, la linéarité, le rapport signal sur bruit
et la puissance dissipée. Ce terme est appelé rapport signal sur bruit normalisé
(NSNR) [IV.15]. Le NSNR est en fait défini par rapport aux différentes regles
d’évolution d’un paramétre par rapport a un autre comme par exemple le fait que le
SNR augmente linéairement avec la puissance dissipée. Cela nous ameéne donc a la

relation suivante :

dM3n  BW _ Pais,np
UiM3  Bwy Py U

NSNR ,, = SNR , + 10 x lo (IV.30)
dB dB g

+  BWpy = 1Hz : communément utilisé dans les mesures de bruit et dans

les simulations,

* Pgisn = 1MW : car le mW est typiquement utilisé pour exprimer les

puissances consommeées dans les circuits RF,

* IM3y = 1% : car cette valeur est utilisée pour définir la plage de

variation du signal d’entrée. Elle est ainsi suffisamment élevée pour
pouvoir étre facilement mesurée et suffisamment faible pour que I'on reste
dans la zone faiblement non linéaire. Ainsi, on peut relier facilement

différents paramétres caractérisant les non linéarités comme par exemple
IM3 = 3xHD3 ou encore IIP1 ;5 =IIP3 ;5 —10.
HD3 : harmonique de distorsion d’ordre 3

Dans le cas ou BW = BWy et IM3 = IM3y, le rapport signal sur bruit (SNR)

s’écrit :
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2
(IV.31)

1 2
S 5 % 8&m * Vin 13,
N 4xkxTxegxg XBWy

Si on considére une transconductance simple dans une zone de faibles non

linéarités et a basses fréquences on peut écrire les signal de sortie en fonction du

signal d’entrée comme suit [IV.16].

Vour = Gg+ @y X Vi +ay X Vi Az X vy, b (IV.32)
1 ngout
avec a, = —x— (IV.33)
" dvin
Vin = 0
(IV.34)

si v, = Ax[cos(w, Xt)+ cos(w, x1t)]
_3_4;3 2 _3_93__2 _3_9; 2
alors IM3 = ixa_le = L—an—lxvinD IM3,, = Z;xa_lein,IM%v (IV.35)

Ceci nous permet d’aboutir a une expression finale du NSNR :

2
4 X X IM3
. Em” PN (1v.36)

4x gl xIM3,
= Oy %

NSNR = Py
- 8xkxTxBWy

3XEXa; XPy

Par conséquent, pour une optimisation du NSNR il faudra un fort g,,, et un fort

IM3 (donc une forte linéarité) ainsi qu’'un faible € (dépend de la zone de

fonctionnement du transistor) et une faible consommation (Pgis = Vg lgq)-
du

Les différents paramétres utiles a une bonne compréhension
fonctionnement des gyrateurs ayant été abordés, nous allons a présent passer en

revue les différentes structures de transconductances étudiées.
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IV.B. LES STRUCTURES D’INDUCTANCES ACTIVES [IV.7]

IV.B.1. SPECIFICATIONS POUR LA REALISATION D’UNE INDUCTANCE
ACTIVE POUR LE STANDARD WCDMA

Commencons tout d’abord par définir les spécifications de l'inductance active

pour un fonctionnement a fy = 2.14GHz, une valeur L = 4nH et un facteur de qualité Q

= 100. On a vu dans les paragraphes précédents que w, = %—‘ L= —gz- etR = §-29
Em Em

ce qui nous permet de définir les spécifications suivantes :

-1
§m = =, 18.6mS (IV.37)
C = —— =138pF (IV.38)
L xw,

L ~1850us (IV.39)

I ne faut pas oublier d’ajouter a cela la plage de linéarité issue des
spécifications du standard WCDMA et des surtensions observées au sein du filtre.
Ceci nous donne une plage de variation pour la tension d’entrée entre -260mV et
260mV.

Nous allons maintenant passer en revue les différentes structures de
transconductances étudiées en évoquant le principe de fonctionnement, les

avantages et les inconvénients.
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IV.B.2. LA TRANSCONDUCTANCE DE NAUTA

. régulation de mode commun

|

|

| - y = - .

.  + résistance négative
|

|

|

O transconductance

Fig. IV.18: Transconductance de Nauta

Il s’agit d’'une transconductance différentielle CMOS (1) qui intégre une
régulation de mode commun (2, 4) et une résistance négative (3, 5) (Figure IV.18)
[IV.17], [IV.18].

Tout d’abord, cette structure ne posséde pas de noeud interne. Ces noeuds
génerent des déphasages et par conséquent des pdles qui limitent le fonctionnement
en fréquence. Cette structure permet donc une utilisation que I'on peut qualifier

d’'optimum en fréquence et dispose ainsi d’'une bonne bande passante.

La transconductance est générée par le biais de deux inverseurs CMOS (1)

constitués par deux transistors NMOS et PMOS en saturation.

Pour un inverseur simple (Figure IV.19 a/),on a :
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Vad
al b/
Vad |
out1
Vmc+0.5Vid T
I[;.p

Vad
IDn
‘E Iout2
Vinc0.5Vig |

Fig. IV.19: Schéma électrique d’un inverseur CMOS al simple et bl différentiel

IDn

out

Q
1

S
I

c =

_ IinxCoxanx(VGS _v, )2 _ &x(VGS _v, )2 (IV.40)
XL n Vi) =5 7 Vin

= chzi: “ex (Vsp = th)2 = % X(Vasp=Vip)’ (IV.41)

= Ip,—Ip, = ax(V, =V, ) +bxV, +c (IV.42)

2% (B,-B,) (IV.43)

B, X (Vyg= Vi +Vy) (IV.44)

% xB, x (V2 —(Vdd + th)z) (IV.45)

Ipj : courant de drain du transistor iMOS

Vgsi : tension grille source du transistor iIMOS

Vi : tension de seuil du transistor iMOS

H; : mobilité des électrons du transistor iMOS

B; : paramétre de transconductance du transistor iMOS
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C . = -2 : capacité de I'oxyde de grille du transistor par unité de surface

€ox - permittivité de I'oxyde de grille
tox - €paisseur de 'oxyde de grille
W; : largeur du transistor iMOS

L; : longueur du transistor iMOS

On définit ensuite la tension de mode commun V. comme étant la tension

d’entrée Vj, lorsque le courant de sortie | est nul.

(IV.46)

On remarque aussi que dans le cas ou B, = B, alors Vi, = -V, et par

conséquent Vo = 1/2 V.

Dans le cas d’une structure différentielle (Figure 1V.19 b/) le cheminement pour
déterminer la transconductance différentielle est similaire. Pour cela, il suffit de

considérer deux inverseurs dont les tensions d’entrée sont V,,,.+0.5V 4 et V[,,.-0.5Vj4.

Viq représente le tension d’entrée différentielle

I, =ax(V, =V, +05xV, ) +bx(V, +05xV,)+c (IV.47)
I, =ax(V, -V, —05xV, ) +bx(V, —05%xV,)+c (IV.48)
Loy, dif ~ Loy =Tourz = Vig* (Vg = Vi th) X APy X Bp (1V.49)
Lows, dif = &m, diff X Via (IV.50)

La valeur de la transconductance est donc fonction de la tension d’alimentation

V44 (et par conséquent de la puissance dissipée) ainsi que du dimensionnement des

transistors.
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A cette structure de transconductance différentielle a été ajoutée un contréle

de mode commun et une résistance négative. La régulation de mode commun (2, 4)

fait en sorte de présenter une faible impédance ! au signal de

8m, Nmos t &m, pMos

. . 1 . s .
mode commun et une forte impédance au signal différentiel.

&m, NM0OS ~ 8m, PMOS

Dans le cas ou les deux transistors NMOS et PMOS disposent du méme g,,, on
obtient alors en théorie une impédance qui tend vers 0 pour le signal de mode
commun et une résistance qui tend vers l'infini pour le signal différentiel. De plus, les
inverseurs (2, 4) doivent étre dimensionnés de fagon a pouvoir fournir ou absorber le
courant venant des inverseurs (1). Par conséquent les transistors (2, 4) doivent étre

au moins aussi gros que les transistors (1).

La résistance négative (3, 5) quant a elle permet d’augmenter le gain DC de la
transconductance, gain que I'on peut aussi faire varier en agissant sur une tension
d’alimentation V44'. En effet, la diminution du gain DC est lié aux conductances de
sortie des inverseurs (1) générant la transconductance. Pour obtenir cette résistance
négative il faut que gm(2, 4) > gm(3, 5). Ceci implique donc que les transistors (3, 5)

doivent étre plus petit que les transistors (2, 4).

De part cette structure a base d’inverseurs, la transconductance de Nauta
nécessite I'utilisation de grands transistors pour obtenir une forte valeur de gm ce qui
entraine obligatoirement de fortes capacités parasites en entrée et en sortie. La

solution qui suit permet justement de réduire ces capacités parasites.

IV.B.3. TRANSCONDUCTANCE DE LEE ET PAN

Lee et Pan [IV.19] ont proposé une transconductance variable qui exploite des

sources de tension variables.
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Ibias
Vbias R =
bias
- Ry, ~
Vbias bias I:
Ibias
v

Fig. IV.20: Transconductance de Lee et Pan

Ce dispositif permet de réguler le mode commun du circuit par le biais d’une
résistance et d’'une source de courant de polarisation, source de courant variable. De

cette maniere on obtient pour I'expression de la transconductance différentielle :
Lows,aif = Vin, diff (Vygt+2xVbias=V, + th) x [ ) X BP (IV.51)

Lout, dif = &m, diff X Vin, diff (IV.52)

On obtient ainsi une transconductance qui varie linéairement avec Iy, ¢, et ceci

sous alimentation constante. Toutefois, elle posséde l'inconvénient de disposer de
noeuds internes et par conséquent d’une limitation au niveau de la bande passante.

En effet, si on considere Cp,, comme étant la capacité parasite au niveau de ce

e N s . 2
noeud, on peut définir un pdle parasite a la pulsation w, ,, = ——F——.
P Cpar X Rbias

On peut néanmoins déplacer ce probléme de deux fagons :

» Tout d’abord en diminuant la valeur de la résistance de polarisation

Rpias Mais le courant de polarisation |, doit étre augmenté pour
maintenir V4 constant. Ceci implique donc une augmentation de la

puissance consommeée. De plus, afin de maintenir une tension d’overdrive

V,y faible sur les transistors MOS ; |a taille de ces derniers doit étre

augmentée, et par la méme la valeur de la capacité parasite Cpgy.

+ La seconde solution consiste a éliminer le pdle parasite grace a la

génération d’un zéro. Celui-ci est généré par une capacité de
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compensation Cgon, disposée en paralléle avec la résistance Rp;as.

Cependant, plus cette capacité est grande et plus sa surface est
importante ce qui contribue a augmenter la capacité parasite. Malgré tout,
le fonctionnement a hautes fréquences reste possible pour une résistance

Rpias €t une capacité Ceomp, faibles.

En analysant la tension de polarisation Vgg des transistors MOS, on arrive a :

B
Vdd +2x Vbias + th X /\/;_Z_|th|

Visn = (IV.53)
L
By
Si maintenant on considére que {3, = 3, alors Vi, = V.
Vo=l y o oy (IV.54)
GSn P bias GSp -

v
Ainsi, on peut en déduire que V|55 peut varier entre 0 et % -V,,. |l faut tout

de méme garder a I'esprit que pour obtenir une bonne linéarité, il convient d’avoir

Enfin, étant donné que la transconductance doit disposer d’'une impédance

d’entrée élevée il faudra employer pour les sources de courant lp;;5 des structures a

forte impédance de sortie comme par exemple des montages de type cascode.

IV.B.4. TRANSCONDUCTANCE DE PARK ET SCHAUMANN

Cette nouvelle structure [IV.20] reprend elle aussi des inverseurs pour générer

le g,, mais permet en plus de diminuer les capacités parasites qui limitent la

transconductance de Nauta.
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Vief1 —

-

Vief2 4

1

Fig. IV.21: Transconductance de Park et Schaumann

Les quatre transistors de la structure fonctionnent en régime saturé. De plus, la
linéarité étant fonction du dimensionnement des transistors NMOS par rapport aux

transistors PMOS, il convient de les prendre de dimensions identiques.

Cette structure est la méme que celle employée par Nauta a ceci prés qu’ici on
utilise non pas un transistor seul mais une paire de transistors NMOS CMOS (1 et 2)

pour réaliser l'inverseur.

Un inverseur CMOS simple posséde de bonnes performances en terme de
réponse en fréquence et de distorsion. En revanche, son immunité au bruit
d’alimentation est faible et son comportement linéaire dépend grandement de
l'appariement entre NMOS et PMOS. Par exemple, le courant I dépend de la

mobilité effective des électrons g qui dépend de la polarisation et de la température.

Par conséquent, I'appariement est difficile. La structure présentée ici permet de
s’affranchir des contraintes en terme d’appariement et de sensibilité au bruit

d’alimentation tout en ajoutant la possibilité d’accord de la transconductance.

2
I, = keffx (Vrefl_Vin_th1_|thl|) (IV.55)
Iy = ko X (Vi + Vyepy = th2_|th2|)2 (IV.56)
ko= XKy (IV.57)
eff

2

(W, + k)
1 w

Kp = 5% |:ueff xC, x _ﬂn p (IV.58)

Toyr = 2 >(keffx [Vrefl + VrefZ_th] XVig o
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itk X [V + Vi = 5 VI XAV, (IV.59)
z Vi= Vit Vi |th1| + |th2| (IV.60)
AV = (Vi = Vi) * ([Vigal =[Vip]) + (Vigp1 = Vira) (IV.61)

Dans le cas ou l'effet substrat est négligé, on peut admettre que V g1 = Vi
Loy = 2% keff x [Vrefl + Vref2 - Z Vt] XVin = ~&mit X Vin (1V.62)

Cette cellule permet donc de s’affranchir de I'appariement et permet d’obtenir

une valeur de transconductance variable. Toutefois, cette valeur est limitée par kq¢ qui

est une fonction décroissante en fonction des dimensions des transistors.

IV.B.5. TRANSCONDUCTANCE DE SZCZEPANSKI

Vout,diff
Ivresneg
Vad résistance
:Tlf'::b-l—u: négative
i —

. T(?
+
Vin,diff . Vet transconductance

différentielle
@ Ibias

Fig. IV.22: Transconductance de Szczepanski

La cellule présentée ici [IV.21] exploite des paires de transistors MOS
différentielles entrecroisées permettant une linéarisation de la valeur de la

transconductance.

Dans ce cas, le fait de ne pas avoir de noeud interne permet un
fonctionnement a fréquences élevées. De plus, la présence d’une résistance négative
en paralléle avec la transconductance permet d’augmenter le gain DC de la structure.

En effet, elle permet de compenser les conductances de sortie des transistors MOS
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qui diminue la plage de fonctionnement de la transconductance (voir paragraphe

IV.A.2). Dans ce cas, le gain en courant peut s’écrire de fagon simplifié :

I G
out — m, trans (IV63)

Lin jxcxw+%+G G

0,res “Tm,res
in

G trans - Valeur de la transconductance utile.
G res - Valeur de la transconductance présentée par la résistance négative.
Gy res - Valeur de la conductance de sortie de la résistance négative.

Ceci nous permet donc de dire que notre structure est sans perte a partir du

moment ou G =1 G Toutefois, il faut veiller a ce que G <l G

m, res R 0, res" m, res — R 0, res
in in

afin que la condition de stabilité soit respectée (stabilité = pdle a partie réelle

négative).

Cette structure permet aussi d’obtenir un caractére ajustable avec d’une part

une transconductance fonction de V., et d'autre part une résistance négative

fonction de Viggneg-

Toutefois, elle nécessite une forte consommation et par conséquent un bruit

important (le bruit est fonction des deux G,,,) pour atteindre les spécifications.
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IV.B.6. BILAN SUR LES STRUCTURE D’INDUCTANCES ACTIVES

Aprés avoir étudié quelques structures d’'inductances actives, nous allons faire

un récapitulatif des différents avantages et inconvénients afin de statuer sur la

viabilité de telles structures.

Structure Avantages Inconvénients
Nauta grande valeur de g,,, possible capacités parasites trop élevées
pas de noeud interne g, Variable mais difficile a
grande linéarité réaliser
bon facteur de qualité consommation élevée
mauvaise régulation du mode
commun
Lee et Pan grande valeur de g,,, possible noeud interne
grande linéarité consommation élevée
capacités parasites faibles
dm Variable
bonne régulation du mode
commun
Park et grande linéarité grande valeur de g,,, impossible
Schaumann capacités parasites faibles mauvaise régulation du mode
pas de noeud interne commun
dm variable consommation élevée
Szczepanski grande linéarité grande valeur de g,,, impossible
pas de noeud interne capacités parasites trop élevées
bonne régulation du mode consommation élevée
commun
bon facteur de qualité

Table IV.2: Bilan des structures d’inductances actives

Ce tableau permet de conclure sur le fait que les structures d’inductances
actives ne sont pas adaptées a nos besoins a cause d’'inconvénients majeurs comme
une valeur de transconductance trop faible, la présence de noeuds internes qui

limitent la fréquence de fonctionnement ou encore une consommation excessive.

Ceci nous a donc amené a réfléchir sur d’autre types de solutions permettant
de déplacer l'anti-résonance du résonateur BAW afin de réaliser I'accord en

fréquence. La capacité négative est une solution.
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V. CAPACITE NEGATIVE

La Figure V.23 présente le module et la phase de 'impédance d’une capacité
positive et négative ainsi que d’une inductance afin de bien mettre en évidence les

différences qui existent entre ces trois éléments.

1Z1 /| dB
R
al ‘m e "\ 20dB/dec
C 20log(R) . -20dB/dec
|
R : » freq/Hz
b/ m . | f1=1/2rRC
-C phase(Z) / ° ;
90 |- - LI
R
cl/ m A 0 —» freq/Hz
L
90 |- | .

Fig. IV.23: Module et phase al d’une capacité positive, bl d’une capacité

négative, cl/ d’une inductance active

La résistance R est la résistance parasite de I'élément considéré (coefficient de

qualité fini).

Lidée d’utiliser une capacité négative fait suite a I'étude faite au chapitre | sur
l'impact d’éléments passifs sur le résonateur BAW. En effet, I'anti-résonance est liée
a la capacité C,. Par conséquent, en modifiant cette capacité Cy il est possible de
modifier I'anti-résonance. Le paragraphe suivant est donc consacré a 'impact d’une

capacité négative sur le résonateur BAW.

V.A. IMPACT D’UNE CAPACITE NEGATIVE SUR LE RESONATEUR
BAW SEUL

En se référant au paragraphe IV.B du chapitre |, on constate que les éléments
passifs rajoutés autour du résonateur BAW permettent de faire varier les fréquences

de résonance de ce dernier. Cependant, cette variation se traduit par une diminution
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du coefficient de couplage électromécanique kt2, ce que nous ne souhaitons pas.
C’est pour cette raison que I'association résonateur BAW, inductance paralléle et
capacité série a été mise en place. Or, celle-ci est contraignante a cause de I'anti-

résonance parasite, du décalage limité et de 'encombrement spatiale.

D’ou l'idée d’'une capacité négative que l'on dispose en parallele avec le
résonateur BAW, a la place de l'inductance, afin de diminuer la valeur de la capacité

Cy et par la méme occasion afin d’agir sur la fréquence d’anti-résonance.

80

Cp 1

oibe = 5=/ T

Y

0 L e B

200 205 210 215 220 225 230 235 240

freq / GHz

121/ dB
/

m Cp =1pF A résonateur seul o Cp =-800fF

Fig. IV.24: Impact de la capacité négative sur le résonateur BAW

Les équations associées a I'impédance de ce bloc sont :

2
7= jx 1-LmXCmX® (IV.64)

(Lm x Cm x CO+Lm x Cm x Cp) X @ —(Cm + CO + Cp) X @

_ 1
W, = /L—mx — (IV.65)

_ 1 Cm +C0+Cp
©p = A/LmXCm XA/ Co+Cp (1V.66)

Lajout d’une capacité en parallele avec le résonateur agit directement sur la

fréquence d'anti-résonance f, sans modifier la fréquence de résonance fi.
Linconvénient que nous avions observé avec la capacité positive était la diminution

virtuelle du kt. Ceci n’est plus le cas avec la capacité négative puisqu’elle permet de
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déplacer I'anti-résonance vers les hautes fréquences ce qui augmente virtuellement

le kt2 jusqu’a tendre vers I'équivalent d’un circuit résonant LC.

Cette solution permet non seulement de décaler l'anti-résonance vers les
hautes fréquences, autorisant ainsi la variation de la fréquence de résonance, mais
aussi d’éliminer I'inconvénient de I'inductance qui est la création d’'une anti-résonance

parasite limitant le décalage.

V.B. LA STRUCTURE DE LA CAPACITE NEGATIVE

La solution provient la encore des oscillateurs LC utilisant des résistances

négatives afin d’'améliorer le gain DC [IV.22], [IV.23].

- -zefg g] -Z, R R =-1/gp,

Z, zZ, L L =-Ccify/9m
- 'Ze 'Ze

al b/ c/

Fig. IV.25: al Transformateur d’impédance négative
bl Modéle équivalent simplifié

c/ Modeéle plus précis

I, : résistance de base du transistor
Crr - capacité base émetteur du transistor

La solution d’'une paire de transistors entrecroisés en tant que transformateur
d'impédance négative est relativement commune a cause de sa simplicité, son
aptitude au mode différentiel et son faible bruit. Elle permet également d’utiliser aussi
bien des transistors bipolaires que des transistors MOS. Le choix entre les deux
transistors se fait en fonction de I'application visée. Etant données les spécifications,

notamment en terme de g,,, nous avons opté pour une solution avec transistors

bipolaires car ces derniers disposent d’un plus fort g, par unité de courant. De plus,
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seuls des transistors NPN seront utilisés car ils disposent de meilleures

performances aux hautes fréquences que les transistors PNP.

En se basant dans un premier temps sur la Figure 1V.25, nous pouvons en
déduire une expression simplifiée pour la valeur de 'impédance, sachant que dans

notre cas Z, représente une capacité C :

(IV.67)

C. X1, XMW
Zin=2><|:—i—j><n b __ 1 :|
&m &m JXCXw

On remarquera que la partie réelle est constante et négative et que la partie
imaginaire est constituée par une partie inductive et une partie capacitive. Cette
structure permet donc de compenser dans un premier temps l'effet inductif ce qui
permet d’augmenter dans le cas d’'un oscillateur la fréquence d’oscillation et le bruit

de phase.

On peut a ce niveau faire un point de comparaison entre le transistor bipolaire
et le transistor MOS. Dans le cas du bipolaire, I'effet selfique est lié notamment a la
résistance de base qui dans le cas du MOS est quasi négligeable si le dessin des
masques est correctement réalisé (multiplication des doigts de grille). Par
conséquent, dans notre cas ou l'application visée n’est pas un oscillateur mais une
capacité négative il serait donc préférable d’utiliser une structure MOS qui ne dispose
pas d’inductance parasite en premiére approximation. Mais avant de statuer

définitivement, étudions de fagon plus approfondie 'impédance du circuit.

- (IV.68)

|Z | 5 cixﬁjxczxw‘lﬂcz—z><cn><rb><c><gm)xw2+gfn
| = 2%

mn gmxczxwz

Zin ap = 20log(2)...

+1010g(cixrixszw4+(C2—2><cnxrbeXgm)xoo2+gi1)

... —20log(g,, X C X w) (IV.69)
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4 -20dB/dec A
/f ./« 20dBidec 180 ----
2 oo oo
;1 ; » freq/ Hz 90 f, .
- 0 f:2 » freq / Hz
plage de fonctionnement -90

Fig. IV.26: Module et phase de I'impédance d’entrée

Les tracés du module et de la phase de I'impédance permettent de déterminer

une plage de fonctionnement délimitée par la fréquence f; qui est en premiere

1 &m

. Maintenant, en introduisant un modéle
2xmm C

approximation définie par f, =
plus précis, on obtient :

+ pour f <fy
Zin,ap = 20log(2) +20log(gm) —20log(g,, * C * w) (IV.70)

* pourfy<f<f,

Zin, ap = 20log(2) + 10log[(C* 2 X CaXr,xCxg )X W]...

...—20log(g,, X C X w) (IV.71)
+ pourf>f,
Zins, ap = 20log(2) +20log(c, x r, x C x ") —20log(g,, X C x ) (IV.72)

+ Calcul de f4

(IV.73)

Zint,dB = Zin2,dB < 5

L Em (IV.74)

S 2xm JCX(C—Zxcnxrbxgm)

fi
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+ Calcul de fy

2 2 2
C=2XcpXryXg, — o Xr,Xw
Zinz,a = Zin3,dp < 7 xC = > (IV.75)
" &m

/= 1 XJC—ZXCHXrngm
2 2xTm Cp X1y

(IV.76)

Exemple d’application numérique :
ICl=1pF, g,,=20mS, ¢c;=600fF, r, =5Q
f1 =3.4 GHz et f, =49.7 GHz

La fréquence f4 dépend fortement du rapport g, / ICl alors que la fréquence f,

dépend principalement des paramétres c;etry .

Le transistor MOS avec une résistance de grille plus faible permet d’obtenir

des fréquences f; et f, plus importantes et par conséquent une plage de

fonctionnement plus importante. Toutefois, la fréquence de fonctionnement implique

une valeur de g,, importante et donc une consommation élevée ce qui oriente notre
choix vers les bipolaires qui a g,,, équivalent consomme moins que les MOS. Certes,

le MOS permet d’obtenir une fréquence de transition plus importante mais au

détriment de la consommation.

Cc

Ibias Ibias

a/ Ibias bl

Fig. IV.27: Transformateurs d’impédance négative avec capacité de

dégénérescence

Ensuite concernant la disposition de la capacité de dégénérescence C, il est

préférable de la disposer de maniére purement différentielle (Figure IV.27 b/) de fagon
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a ne pas générer d’'une part de chute de potentiel liée a son coefficient de qualité non

infini (et donc a la résistance R) et d’autre part de sources de bruit additionnelles.

En effet, dans une disposition purement différentielle, la résistance R sera
absorbée par la résistance de sortie de la source de courant de pied. De plus, la

capacité des sorties de la source de courant viendra se sommer avec la capacité C.

Reste maintenant a aborder le point de la polarisation de 'ensemble. Nous
avons opter pour l'utilisation de transistors bipolaires NPN montés en diode ce qui

nous permet d’aboutir au schéma de la Figure 1V.28 [IV.24]:

Vad
R
—____
-
|
c Cneg

Ibias Ibias

Fig. IV.28: Schéma électrique de la capacité négative

Le montage en diode a pour effet de diminuer la tension d’alimentation Vy4 afin

de polariser correctement le circuit et permet d’obtenir les résultats de la Figure 1V.29.

* pour la capacité négative seule (simulation)

Valeur de la
capacité négative
@ 2.14 GHz
Cheg ! PF -1.2
R/Q -290
(p/ o '100

Table IV.3: Résultats de simulation pour la capacité négative
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op =t

o NN
2p
L
S p
© \
Bp
2.0 \\ T
\\“m.._//
T G . 186
freq / Hz
a 2.0k =
— 10K
h\m_ 0.0 J
M, 10K
\ ~2.0K
\ -3.0K
x\q 40K
- ~5.0K
\.‘ —6.0K
~7.8K
\aaN 186 108V G 186
freq / Hz freq / Hz

@

Fig. IV.29: Résultats de simulation pour la capacité négative

La valeur de capacité négative de -1.2 pF est suffisante pour répondre a nos

exigences. La résistance négative quant a elle va nous permettre d’améliorer les

pertes d’insertion du filtre, comparé au filtre avec inductances (Figure 1V.30).

pour le filtre a capacité négative (simulation)

avec inductance avec capacité
négative
IL/dB 5.5 29
[IP3 / dBm 30..35 -4
Excess Noise / dB 0..0.3 4

Table IV.4: Impact de la capacité négative sur les performances du filtre
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s\
= . ] / = avec capacité négative
& i | N\
- % \ o e sans inductance
-80 T T T T T T T
1.0 1.5 20 25 3.0 35 4.0
freq / GHz
m
o
-~ & /\ 50—
o ] AN 1
(7 I S—— ] o Vi W
o 40 | \ / % E //____,.,.—,————“—k‘ -
2 \ e
® ] WA Y —
o Y —— - -100
- —E P3
|_|: 1.0 15 2.0 25 3.0 35 4.0 -40 -35 -30 -25 -20 -15 -10 - o]
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Fig. IV.30: Impact de la capacité négative sur les performances du filtre

En effet, sur ces résultats les pertes d’insertion du filtre a capacités négatives
sont moins importantes que pour le filtre a inductances ce qui permet de rentrer dans
le gabarit. En revanche, le bruit et la linéarité sont des points perfectibles sur lesquels
il faudra faire des efforts lors des prochaines optimisations de la structure de la
capacité négative. Le but de cette étude était de démontrer la faisabilité d’'une
structure de capacité négative et d’'une architecture de filtre a base de capacités
négatives ce qui est démontré ici. Ceci permet aussi d’envisager le décalage en
fréquence du filtre étant donné que I'anti-résonance peut étre repoussée tres loin de

la résonance autorisant ainsi un décalage important en premiére approximation.

VI. CONCLUSION

Ceci met donc un terme aux différentes optimisations réalisées sur le filtre
BAW accordable en fréquence. Nous avons ainsi pu noter que les inductances,
malgré un faible facteur de qualité, peuvent étre optimisées grace a une résistance
négative parallele. Toutefois, cette solution a été abandonnée a cause d’un
encombrement spatial trop important et d’'un inconvénient certain qui est la
génération d’une anti-résonance parasite limitant I'accord en fréquence. De méme, la

solution d’'une inductance active a elle aussi été envisagée puis abandonnée a cause
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notamment d’'une consommation excessive. En revanche, la solution retenue est
I'utilisation d’une capacité négative qui permet de décaler I'anti-résonance en dehors
de la bande de fréquences qui nous intéresse sans créer d’anti-résonance parasite.
La structure utilisée n’est pas optimisée mais permet d’ores et déja de valider la
solution de filtrage. Cette nouvelle architecture de filtre BAW accordable en
fréquences est finalisée par une phase dimplantation physique et de mesures

détaillée dans le dernier chapitre.
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CHAPITRE V
REALISATION ET MESURES

. INTRODUCTION

Nous allons a présent aborder l'implémentation physique des filtres
différentiels ainsi que leurs mesures. Les circuits ont été réalisés dans les
technologies BiCMOS SiGe 0.25um de STMicroelectronics et BAW SMR du CEA
LETI, 'assemblage a été réalisé par Mr Yves Gamberini et les mesures par le

laboratoire de validation de STMicroelectronics FTM Crolles.

La premiere partie du chapitre est consacrée aux différents méthodes
permettant de simuler et de mesurer des circuits différentiels. Ce n’est pas forcément
si trivial car plusieurs méthodes s’affrontent avec leurs avantages et leurs
inconvénients. Un circuit non différentiel, ou a entrée simple, dispose de signaux
référencés a un potentiel de masse commun. Par contre, un circuit différentiel est
composé de deux signaux nominaux identiques qui peuvent étre décomposés en un
mode commun (les signaux sont en phase) et un mode différentiel (les signaux sont

en opposition de phase) (Figure V.1).

4
VT __________
N
a/ Circuit simple b/ Circuit différentiel

Fig. V.1: Architecture d’un circuit différentiel

Un circuit différentiel fonctionnant en mode commun n’a aucun avantage en
terme de performance par rapport a un circuit simple entrée. Lavantage majeur de

cette topologie réside dans le mode différentiel.
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Quand un circuit fonctionne en mode différentiel, une masse virtuelle est
établie autour de I'axe de symétrie électrique du circuit. Autour de cette masse, le
potentiel a la fréquence de fonctionnement ne change pas quelque soit 'amplitude du

signal d’entrée.

Les avantages en terme de performances d’une structure différentielle sont les

suivants :

* immunité au bruit lié aux alimentations DC et aux Interférences
ElectroMagnétiques (IEM ou EMI),

» diminution des radiations parasites,
» réduction des harmoniques d’ordre pair,
» qualité de la masse RF moins critique.

En effet, tout signal différentiel en phase sera idéalement rejeté et ne passera
pas a travers le circuit. Lélimination des harmoniques d’ordre pair a lieu lorsque les
signaux en opposition de phase au fondamental deviennent en phase a I’harmonique

paire. Cette caractéristique donne au circuit une bonne immunité aux IEM.

La qualité de la masse virtuelle d’'un circuit différentiel est indépendante du
chemin de masse physique. Par conséquent, les circuits différentiels peuvent tolérer

une masse RF de plus faible qualité que les circuits simple entrée.

Malgré les avantages qu’apportent les circuits différentiels, un inconvénient
persiste au niveau simulation et mesure. En effet, les appareils de mesure sont pour
la plupart non différentiels. De plus, il n'existe pas de kit de calibration différentiel
standard, pas de connecteur RF différentiel standard et pas d'impédance de
référence standard pour appareil différentiel. C’est pourquoi la simulation et la

mesure de circuits différentiels ne sont pas aisées.

Dans les parties suivantes, trois méthodes de simulation ou de mesure de

parameétres S seront détaillées :
* balunidéal,

* matrice de mode mixte calculée,
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* matrice de mode mixte simulée.

Il. METHODES DE MESURE

IILA. METHODE DU BALUN IDEAL

Cette méthode [V.3], [V.4], nécessitant un balun, est la plus simple a mettre en

place. La Figure V.2 représente I'implantation du circuit de simulation sous ADS.

plan de mesure

| lan de calibration
port SImpIe 50 Q Zife I ) I P
- % At e
Lﬁ'n:"%' 1 1 S DS S R F B
' = I.' y ! L]

: ' bloc_filtre_varactor2_BVD. malssett L”’ s 1 :_é_

; TF3 xa e VR * R4,
f=f | - |
shift=0.03
kt2=0.065
Qs=800
Cco0=C
wewoos  balun avec T = sqrt(2)

Ct=Ct
C23=C23
L=L

Fig. V.2: Méthode du balun idéal : schéma de simulation ADS

Cette approche consiste en une conversion de chacun des deux ports
différentiels en ports simples grace aux baluns. Ainsi, la mesure peut étre réalisée
avec un Analyseur de Réseau Vectoriel (ARV ou VNA) 2 ports qui dispose de ports

simples.

Cette méthode a pour inconvénient de donner des informations uniquement
sur le mode différentiel et rien sur le mode commun. De plus la méthode est
imprécise car pour la plupart des ARV les plans de calibration se situent au niveau
des ports simples alors que dans le cas de la Figure V.2 les plans de mesure se
situent dans les plans des entrées différentielles. Pour exemple, des erreurs sont
observées sur les caractéristiques différentielles liées aux réflexions dans le balun de

signaux de mode commun a la sortie du circuit.

La méthode suivante est utilisée, quant a elle, pour mesurer les circuits

différentiels en tant que circuits a entrées multiples simples.
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II.B. METHODE DE CALCUL DE LA MATRICE DES MODES MIXTES

Cette méthode [V.5] se divise en deux parties :

* mesure ou simulation du circuit différentiel en tant que circuit a entrées

multiples simples,

» conversion des données en une matrice de modes mixtes grace a un

algorithme mathématique.

Dans le cas ou on utilise un ARV 2 ports, la premiére partie devient tres
gourmande en temps car le circuit doit étre connecté et reconnecté plusieurs fois afin
d’obtenir 'ensemble des parameétres S nécessaires. En revanche, l'utilisation d’'un

ARV 4 ports permet de définir tous les paramétres avec une seule calibration et

connexion.
port 1 port 3
Tension : V,,
Courant: |,
Impédance : Z, =V, /1|,
port 4 n : numéro du port

Fig. V.3: Paramétres S 4 ports simples

ondes de puissance
normalisées

excitation 1 V. +1.2)
a, = —————
n 2/\/@ n n—n
réponse _ 1 vV ~172)
n 2 {—Re[Zn] n n“~n

Table V.1: Ondes de puissance normalisées simples

Pour un circuit simples entrées on peut définir les tensions et courants RF
relatifs a une masse commune pour chacun des quatre ports simples. Ensuite, les
ondes de puissance sont normalisées et classées (Figure V.3) en excitation pour les

ondes entrant dans le circuit et réponse pour les ondes sortant du circuit.
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Les parametres S sont en fait des relations entre les réponses et les

excitations.

port 1 port 2 port 3 port 4

port 1
S11 S12 S13 S14
ort 2
Réponse P $21 S22 §23 S24| _ [S] S =b /a
port 3 S§31 §32 S33 S34 1 i1
S41 S42 §43 §44
port 4

Fig. V.4: Matrice S 4 ports simples

En ce qui concerne les circuits différentiels, il n'‘est pas nécessaire de
référencer les tensions et courants par rapport a une masse. En effet, il est possible
de définir des tensions et courants différentiels et communs a chaque port. Les ondes
de puissance normalisées peuvent donc étre définies comme pour le cas précédent.

Seules les équations des tensions et courants changent (Table V.2).

port 2

Fig. V.5: Paramétres S 2 ports différentiels

Différentiel Commun
Tension Vbn=Van-Von Ven=0.5*(VantVon)
Courant Ipn=0.5"(I3n - lbn) len=lan * lon
Impédance Zpn=Vpn ! Ipn Zcn=Ven ! len

Table V.2: Tensions et courants communs et différentiels
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ondes de puissance normalisées

mode différentiel mode commun
excitation L ;(V f1o 7)) | ace = _1__(VC +10,Z¢c,)
Dn 2m Dn Dn“~Dn ZA/IWC%] n h h
réponse 1 1
bpy = —=—=—==Vp,—Ip.Zp,) | bc (Ven—IcnZcn)

" 2. [RelZp ] " [Re[Z,,]

Table V.3: Ondes de puissance du mode mixte

Une matrice mixte peut étre décomposée en matrices simples 2x2 qui
correspondent a une excitation et une réponse particulieres. Ceci permet de
découper la matrice mixte en quatre cadrans (Figure V.6) donnant des informations

sur le mode différentiel, le mode commun et les conversions de mode.

excitation excitation
mode mode

différentiel commun

cadran DD port 1 port 2 port 1 port 2

réponse port 1
P SDD21 SDD22 SDC21 SDC22
, port 1 SCD11 SCD12
réponse
SCD21 SCD22
mode commun port 2 / /
cadran CD cadran CC cadran DC

Fig. V.6: Matrice S en mode mixte
+ Cadran DD :

Cette premiere matrice décrit les performances fondamentales du mode
différentiel pur. Ces quatre paramétres décrivent la réflexion en entrée et en sortie du
circuit ainsi que la transmission dans les deux sens. Ceci donne des résultats

équivalents a une matrice S 2 ports d’un circuit simples entrées.
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+ Cadran CC:
Ce cadran décrit quant a lui les performances du mode commun

e CadranCD:

Celui ci caractérise la conversion du mode différentiel vers le mode commun
(Figure V.7). Si le circuit est parfaitement symétrique, il n’y a pas de conversion

possible et par conséquent tous les termes de cette matrice sont nuls.

Par contre, si le circuit est dissymétrique, I'excitation du mode différentiel est
convertie en une réponse du mode commun qui apparait dans un chemin de retour

de masse. De cette maniere, ce courant de retour peut générer des |IEM.

a/ Circuit symétrique

A [ Iy

VE aiff Vs aiff

oL !

b/ Circuit dissymétrique

|
% Zdiff / 2 | Iy \
VA > > Iﬁ\
3
Zcom VE diff Vs aiff
| | <
/\/ < < 2 Vs com

Fig. V.7: Conversion du mode différentiel vers le mode commun

e Cadran DC:

Ce dernier est linverse du précédent car il décrit la conversion du mode
commun vers le mode différentiel (Figure V.8). De la méme maniere, il reflete la

symeétrie du circuit avec une matrice nulle dans le cas d’'une symétrie parfaite.
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a/ Circuit symétrique
| I4
\/\‘ 7 2 x4
VE com
| I -
VA ‘%— L Vs com
VE com b/ Circuit dissymétrique
I
VA A ?
B zdiff / v
E com
|
Zcom Q VA A+
I VE corln

Fig. V.8: Conversion du mode commun vers le mode différentiel

A contrario cette conversion de mode traduit une sensibilité aux |IEM
extérieures. En effet, le mode commun n’est pas utilisé pour des circuits différentiels
et par conséquent cette matrice permet d’avoir des données sur 'immunité au bruit et

au mode commun du circuit.

Le principal probléme avec un ARV 2 ports ou 4 ports réside dans le fait
gu’aucun d’entre eux ne donnent directement la matrice de modes mixtes mais
simplement une matrice 2x2 ou 4x4. Par conséquent, il est nécessaire d’appliquer un

algorithme mathématique afin de convertir la matrice simple en une matrice mixte.

Matrice S standards SStd Matrice S en modes mixtes S™M
b, S11 S12 S13 S14||%1 bpy SDD11 SDD12 SDC11 SDC12| |%Dp1
by| _ |21 S22 523 S24{ |9, bps| _ |SDD21 SDD22 SDC21 SDC22||%p;
by S$31 S32 $33 $34{|a, be, SCD11 SCD12 SCC11 SCC12||ag,
b, S41 842 $43 S44] |4, be, SCD21 SCD22 SCC21 SCC22]|q
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En normalisant les impédances caractéristiques Zp,=2Z; et Zo,=2Zy/2, les

expressions des ondes de puissance en mode différentiel et commun peuvent

s’exprimer en fonction des ondes de puissance classiques comme suit :

1 1
apy = 75(“1_“2) acy = J_E(al+a2)
1 1
bpy = J_E(bl_bz) ber = E(bl"'bz)
_ 1 _ 1
apy = 75(“3_“4) acy = J_E(a3+a4)
_ 1 _ 1
sz - A/_5(173,_174) bcz - A/_5(173"'174)
1-10 0
A= Ma™ Y™ = ™ avee, M= L[0 0 1-1 (V.1)
L1100
0011
sachant que M x (MEDT =1
On aboutita, ™" = Ms™ M’ (V.2)

Il est ainsi possible a partir d’'une matrice S standard d’un dispositif a 4 ports de
calculer la matrice des modes mixtes. Toutefois, il s’agit la d’'une méthode assez
longue a mettre en place mais nécessaire pour I'exploitation de résultats de mesures

issues d’un ARV 4 ports.

En revanche, elle est trop lourde pour une utilisation réguliére en simulation.

C’est pour cela qu’une troisiéme méthode est présentée dans le paragraphe suivant.

I.C. METHODE DE SIMULATION DE LA MATRICE DES MODES
MIXTES

Cette méthode [V.4] est essentiellement utilisée pour simuler des circuits

différentiels.
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Pour cela, un balun a point milieu est nécessaire afin de pouvoir extraire d’'une
part le mode différentiel de maniére similaire aux cas précédents et d’autre part le
mode commun (Figure V.9). Ce point milieu parfaitement symétrique est ensuite

terminé par un balun simple.

mode commun

Z it —>/ ﬁ i)

N\

Iﬁ \ < Zgie

\&. /

bloc_filtre_BVD_resistance_v3

fs=2.14e9
shift=0.025
kt2=0.065
Qs=800
C0=1.5e-12
tgdelta=0.015
Ci=607e-15
C23=2.87e-12
L=4e-9
Ctune=1e-12

XFERTAP
XFer1
N12=2
N13=2
L1=400.0 nl
—_— K=1 —

. .
+ em Term
Z / Termz\ Term4 \ Z
Num=2 Num=4
com _> . Z=Rt/4 Z=Ri/4 ‘ com
'
'

\:_ S owm = Zcom = Zdiffl 4 e &

T=1.00 T=1.00 =

XFERTAP
XFer2
N12=2
N13=2
L1=400.0 nH
K=1

Fig. V.9: Schéma ADS du balun a point milieu

Ceci permet donc de simuler tous les modes mixtes de fagon simple. De plus,
I'observation des résultats des modes mixtes peut s’effectuer sans avoir recours au

moindre calcul.

II.D. CONCLUSION

La simulation et la mesure de circuits différentiels ne sont pas triviales et
I'erreur ou tout du moins I'imprécision sur le résultat peut survenir rapidement. C’est
pour cela qu’avant toute opération, une rapide vue d’ensemble des techniques de
mesure et de simulation de paramétres S est nécessaire afin de mettre en place dés

le départ les bonnes méthodes.

Cette partie a donc permis de mettre en évidence la différence entre la
simulation et la mesure. Concernant la mesure, des manipulations et un calcul
fastidieux sont nécessaires afin d’extraire les parameétres utiles. En revanche, la
simulation permet, notamment par le biais de baluns a point milieu, d’atteindre

directement les matrices des modes mixtes sous une forme correcte.

-160 -




Chapitre V - Réalisation et mesures

Ill. ASSEMBLAGE DES PUCES

Cette partie nous permet de faire un bref point sur la spécificité de la découpe

des résonateurs et leur assemblage.

IIl.LA. DECOUPE DES RESONATEURS BAW

Etant donné la spécificité des résonateurs BAW et notamment la nature des
matériaux utilisés dans I'empilement (Figure V.10), un premier probléme s’est posé;

celui de la découpe et des régles de dessin.

En effet, lors de la découpe certaines contraintes mécaniques vont s’appliquer
sur les difféerentes couches et détériorer le résonateur. Des régles de dessin sont
donc définies pour palier a ces contraintes comme par exemple la distance minimum

entre le bord d’un résonateur et le chemin de découpe.

Si

¥ O,

électrodes (Mo) [ piézo (AIN) B UBM

planarisation

U

miroir de Bragg (SiN / SiOC)
passivation (SiN)

Fig. V.10: Empilement du résonateur BAW (SMR)
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Le miroir de Bragg, le matériau piézoélectrique (Nitrure d’Aluminium - AIN) et |la
passivation (Nitrure de Silicium - SiN) sont déposés pleine plaque. lls sont donc

naturellement présents dans le chemin de découpe.

Afin de faire un test dans le pire cas, la découpe a été effectuée a I'aide d’'une
scie diamantée a travers tout le procédé de fabrication et pas seulement dans le
chemin de découpe. Ceci a permis de remarquer un écaillage des électrodes
(Molybdéne - Mo) lorsqu’elles ne disposent pas de couche d’AIN dessus. Par contre,
lorsque la scie passe a travers I'empilement du chemin de découpe, aucune
dégradation n’est observée. Une explication possible a ce phénomeéne est le fait que

'AIN, plus dur que le Mo, le protége lors de la découpe.

Ce paragraphe permet de prendre conscience que dans ce genre de
développement toutes les étapes sont importantes et qu’il faut tenir compte de
beaucoup de parameétres. Par exemple, une distance minimum de 150 um entre le
bord du résonateur et le chemin de découpe est nécessaire afin de s’affranchir des
diverses dégradations pouvant survenir lors de I'étape de découpe (écaillage,

contraintes mécaniques sur le résonateur...) (Figure V.11).

Létape suivante concerne I'assemblage de la puce contenant les résonateurs
BAW avec la puce contenant tous les éléments du design kit BICMOS (inductances,
capacités, transistors...). En effet, la puce contenant les résonateurs ne peut contenir
que des résonateurs car le procédé de fabrication des SMR n’est pas compatible
avec un procédé BiCMOS. Il faut par conséquent deux puces distinctes pour réaliser

un filire BAW accordable en fréquence.

l1l.B. ASSEMBLAGE DES PUCES BICMOS ET BAW

Lassemblage flip-chip est réalisé grace a un procédé communément appelé
‘bumping” qui consiste a réaliser la connexion entre les puces grace a des billes

meétalliques. Cette opération s’effectue en deux étapes :
« premierement, les billes sont déposées sur 'une des deux puces,

» deuxiemement, la seconde puce est connectée a la premiére par

thermocompression
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Les billes de contact peuvent étre réalisées grace a deux procédés différents :

* e “solder bumping” : ce procédé est dédié a ce type d’assemblage.
Dans ce cas, on fait réellement croitre une bille métallique dont le matériau

est spécifique (SnAgCu) (Figure V.12 a/),

* le “stud bumping” : ce procédé utilise de fagon détournée les machines
réalisant les connexions par fils (ou “bonding”) entre puces. Le fil (Or ou Al)
est chauffé jusqu’a obtenir un amas métallique ressemblant a une bille

suffisamment gros, puis coupé (Figure V.12 b/).

puce SMR |
V( >A : plot de test
[ 1 r *
puce BiCMOS : L |
-

150 pm 100 pm

Fig. V.11: Assemblage des puces BiCMOS et BAW
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SnAgCu
(D # 80um)
<%— Or
Al
UBM . .«
a/ “Solder Bumping” b/ “Stud Bumping”
i i 45 ym
L} | I L} “
90 um

bille aprés assemblage

Fig. V.12: Procédés d’assemblage de type “bumping”

Dans notre cas, le procédé utilisé pour réaliser les billes est le “stub bumping”
avec un inconvénient qu’il convient de mentionner. En effet, les billes sont réalisées
'une aprés l'autre et la hauteur peut par conséquent diverger entre deux billes a
cause de l'utilisation détournée de la machine. Cela peut ainsi entrainer par la suite
un disfonctionnement lié a des mauvais contacts. Nous verrons par la suite, que cette

étape est trés importante

Dans les paragraphes suivants, vont étre présenté les implémentations

physiques des circuits ainsi que les résultats de mesures.

IV. IMPLEMENTATION PHYSIQUE DES CIRCUITS

Cette partie est consacrée aux différentes implémentations physiques des
filtres BAW accordables et aux différentes étapes d’optimisation, afin de bien mettre

en évidence I'impact sur la surface de silicium utilisée.
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~——————— 2500 pm ——————p

— 2000 M —

~¢—wrl oL —

4———2000 pm ——p

al puce BiCMOS b/ puce BAW SMR

Fig. V.13: Filtre BAW accordable avec 8 inductances

-+— 2100 pm —p

0O O

-4———1650 ym ——p

a/ puce BiCMOS b/ puce BAW SMR

Fig. V.14: Filtre BAW accordable avec 4 inductances et résistances négatives

La premiére implémentation (Figure V.13) est celle du filtre constitué de 8
résonateurs BAW et 8 selfs. Cela représente la structure telle qu’elle est a la sortie de
la méthode de synthése, sans optimisation. La deuxiéme implémentation (Figure
V.14) représente le méme filtre aprés une double optimisation, la réduction par deux

du nombre d’inductances d’'une part et 'augmentation de leur facteur de qualité grace

une résistance négative d’autre part.
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Sur la premiére implémentation, on remarquera que la majorité de la surface
est occupée par les inductances. Par conséquent, la deuxieme étape est intéressante
en terme de surface. De plus, les inductances ne se trouvent pas sous les
résonateurs afin d’éviter les éventuels couplages via le plan métallique constitué par

les résonateurs.

-ulinul-nua

5 3

1
4
5
6

2
7

al puce BiCMOS

b/ puce BAW SMR

Fig. V.15: Implémentation physique B7RT30
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La troisieme solution présente elle aussi une double optimisation liée a
I'utilisation de capacités négatives. En effet, I'utilisation de ce type de composants
permet d’éliminer complétement les inductances (gain en terme de surface) et
d’améliorer le coefficient de qualité (la structure de capacité négative présente aussi
une partie résistance négative). En revanche, la troisieme mise en fabrication (Figure
V.15) ne contient qu’'une cellule de filtrage simple (une cellule lattice) ainsi qu’une
cellule simple de la structure a 4 selfs et résistances négatives. De plus, des cellules
élémentaires correspondant a la résistance négative, la capacité négative et le
varactor ont été ajoutées afin de définir l'impact de I'assemblage sur les

performances de ces éléments.
Le circuit B7RT30 est donc constitué :
1 - d’'une cellule lattice simple avec capacités négatives,

2 - d'une cellule lattice simple avec résistances négatives et inductances

spirales,
3 - d’'une capacité négative différentielle,
4 - d’'une résistance négative différentielle,
5 - d’'un varactor MOS,
6 - d’'une structure de deembedding OPEN SHORT pour le circuit 1,
7 - d’une structure de deembedding OPEN SHORT pour le circuit 2.

Les différentes cellules ainsi réalisées ont été testées individuellement.

IV.A. CAPACITE NEGATIVE DIFFERENTIELLE

IV.A.1. SCHEMA ELECTRIQUE ET BANC DE TEST

La structure de capacité négative (Figure V.16) est un dipble différentiel qui
nécessite une attention particuliere sur la fagon de mesurer et d'extraire les

parameétres utiles. La mesure est tout d’abord effectuée grace a un ARV 2 ports.
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Fig. V.16: Schéma électrique de Ila capacité négative

Les parameétres S sont ensuite utilisés pour extraire le coefficient de réflexion
différentiel I'p [V.1].

_ (2xS11-821)(1—822—812) + (1 =11 —S21)(1 + 22 -2 X §12)

"p (2—521)(1-S22—S12) + (1 —=S11 —S21)(1 + S22)

(V.3)

Ce coefficient de réflexion permet ensuite de déterminer I'impédance ou

I'admittance différentielle de la structure.

Z, = 50%

ou Y, = (V.4)

1
ZD
IV.A.2. IMPACT DU PROCEDE D’ASSEMBLAGE

Afin de démontrer l'impact du procédé de fabrication, des puces BiCMOS
seules (sans résonateur) et des puces assemblées (avec résonateurs) ont été
testées. Ces puces ne nécessitant pas de résonateur BAW pour fonctionner, la
comparaison sur la mesures des cellules élémentaires avec et sans assemblage a pu

étre réalisée.

Le procédé d’assemblage des deux puces (procédé “flip chip”) nécessite de

chauffer la puce deux fois afin de créer la bille et ensuite d’assembler les deux puces.
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al valeur de la capacité (/F) b/ phase (/°)
400.0f 200,
B ] o~
| L ——
200.0f 100
0.0000.] ’/% 0 ] / %
o] / : .
-200.0f /\,/ 00 ——
1 e e ] \"\’\j\J
-400.0f 200 T T e
1.8 1.9 20 21 22 23 24 25 1.8 19 2.0 21 2.2 23 2.4 25
freq / GHz freq / GHz
c/ resistance (/Q) d/ partie imaginaire (/Q)
1.5E4 0.004
1.0E4— 0.002 | A
5083 | | 0.000 \/
0.0 7
soms /."’ T— -0.002 1 /’/\////\/
]
1.0E4 -0.004
_15E4 — SNSRI IS (S (S A A -0.0067 T T T T T T T
18 19 20 21 22 23 24 25 1.8 19 2.0 2.1 22 23 2.4 25 2.6
freq / GHz freq / GHz
B avec flip chip BAW A sans flip chip BAW

Fig. V.17: Impact de I'assemblage sur la capacité négative

Les résultats présentés Figure V.17 montrent que le procédé d’assemblage

influence les valeurs de la capacité négative. En effet, la valeur de la capacité varie

d’environ 60fF @ 2.14GHz et la phase d’environ 30°, ceci pour différents échantillons
et différentes polarisations. Ces variations non négligeables devraient avoir un impact

sur le fonctionnement du filtre.

Toutefois, les températures nécessaires pour réaliser 'assemblage sont faibles
comparées aux températures du procédé de fabrication BICMOS, elles ne devraient
donc pas influencer les performances du circuit. A ’heure actuelle, aucune raison n’a
pu étre mise en évidence. Seules certaines hypothéses sont émises telles que
limpact du double réchauffement ou encore la contrainte mécanique liée a la

thermocompression.

Ce point devra étre vérifié lors des prochaines mesures afin de confirmer ou

réfuter ces hypothéses et ces résultats.
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IV.A.3. IMPACT DE LA POLARISATION

Une modification du courant imposé par les sources de courant modifie de
fagon significative les parametres de la capacité négative (Figure V.18). Les résultats
observés traduisent certes une variations des paramétres de la capacité mais plus
particulierement un décalage en fréquence. Ceci est particulierement visible sur la

phase et sur la partie réelle.

al valeur de la capacitance (/F) b/ phase (/°)
400.0f 200
| e ]
200.0f " /Af 100 : /\ N /—v:ﬁ
| i J
)| 0.0000 ol al /.J o r r /V
_| -200.0f | /\ 100 = / ’/
o - 1 \\j\\,
400.0f—= ﬁ ; : ‘ ; : ; -200—— ‘ ‘ ‘ ‘ ;
18 19 2.0 21 292 23 24 25 26 1.8 19 2.0 21 22 23 2.4 25 26
freq / GHz freq / GHz
c/ resistance (/Q) d/ partie imaginaire (/Q)
40.00k 0.006
] 1 P2
30.00k k 0004 I /‘-’/
20.00k— ” o — o~ \/
10.00k 1
i -0.002 1 ]
o.oooofgx—/) 0,004 v 7“% J/
410.00k-|— | | ; : : : : -0.006—— : : : : : : ;
1.8 1.9 20 21 22 23 2.4 25 26 1.8 1.9 2.0 21 2.2 23 2.4 25 26
freq / GHz freq / GHz
M Iref1 = 250 pA A Iref2 =380 pA @ Iref3 =450 pA

Fig. V.18: Impact de la polarisation sur la capacité négative

En effet, si fy représente la fréquence de travail, pour un fonctionnement plus

haut en fréquence il est nécessaire d’augmenter le courant. Ceci correspond a

1 _8m

équation f, = 2_nx el qui traduit la fréquence de travail en fonction du g,, des

transistors et de la capacité de dégénérescence C (g,, étant lié au courant de

polarisation) (chapitre 1V).
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IV.A.4. COMPARAISON ENTRE SIMULATION ET MESURE

Pour valider la réalisation de la capacité négative, une comparaison entre

résultats expérimentaux et mesurés a été réalisée Figure V.19.

al Résultats de simulation

1oep T

b/ résultats de mesure

freq / GHz

: 400.0f
1.70p
/ 200.0f
™ e / i /-/‘/
-~ / 0.0000
(S T, ]
-200.0f
—1.4¢p ot |~
[
“400.0F T L b | -
e 053 18 19 20 21 22 23 24 25
e apareq 200
1 /'" —
- 100 —
o 1
-~ ]
I °J
o ]
-100 j_\\
— \
i 200 - T -
B =5 : o 1.8 1.9 2.0 2.1 22 23 2.4 25
108K = 1.5E4
[ 1.0E4 A
ZPEK b / l
I 5.0E3
O: 200K | _,-/ \
I 0.0
= | \
o i -5.0E3 \ /
! y -1.0E4 '
I SIBEA L
— 1K _\'W . 18 19 20 21 22 23 24 25

freq / GHz

Fig. V.19: Résultats de al simulation et bl mesure de la capacité négative

Simulations

@214GHz (a) | @ 2.14 GHz (b)

Mesures

Cneg/fF - 1220 -320

Phase / ° - 101 -106

Résistance / Ohms - 315 -433
Puissance / mW 18.8 16

Table V.4: Résultats de la capacité négative

Le principal probléme concerne la valeur de la capacité. En effet, la simulation,

qui prend en compte les interconnexions, les plots de test et les parasites extraits du
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dessin de masque, donne une valeur de capacité @ 2.14GHz autour de -1.2pF alors
que la mesure corrigée se situe autour de -320fF. Malgré I'hypothése d’une
détérioration pouvant étre engendrée par le procédé d’assemblage, I'écart sur la
valeur de la capacité reste tout de méme important entre la simulation et la mesure.
D’autant plus qu’une simulation de type Monté Carlo, prenant en compte de fagon
aléatoire des variations du procédé de fabrication (répartition gaussienne a 3 sigma),
montre que le circuit est suffisamment stable pour garantir une valeur minimum de -

1pF pour cette capacité négative (Figure V.20).

-1.2pF < Cneg @ 2.14GHz < -1.35pF

-.900,

Cneg / pF

3Hz

.freq I GHz

Fig. V.20: Simulation Monté Carlo de la capacité négative

Afin de comprendre d’ou provient cette différence, des rétro simulations
intégrant des parasites extérieurs supplémentaires (variation des alimentations,
variations des résistances de contacts...) ont été réalisées. Lhypothése qui ressort de
ces essais concerne une résistance de contact élevée entre les pointes et les plots de
test. Cela engendre une chute du potentiel DC d’alimentation ce qui modifie la
polarisation du circuit. En effet, lors de la mesure, les ouvertures permettant la prise
de contact n’étaient pas propres. Trois possibilités peuvent expliquer ceci. Tout
d’abord une mauvaise ouverture de la passivation, ensuite une oxydation de
laluminium lors du procédé de bumping pouvant étre liée a I'élévation de la
température ou a une contamination quelconque et enfin une mauvaise qualité des

pointes de test.
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Une résistance de contact élevée permet d’expliquer en grande partie la
diminution de la valeur de la capacité. Toutefois, les variations du procédé de
fabrication rentrent également en ligne de compte. En effet, des valeurs de la
capacitée CMIM4C du design kit BICMOS7RF comprise entre 4.5 fF/um2 et 5 fF/um2
pour une valeur typique de 5fF/um2 ont été mesurées. Cela conduit a une variation
de 10% dans le pire cas. Ce dernier phénomeéne contribue également a diminuer la
valeur de la capacité négative. Les corrections apportées sur la capacité CMIM4C et

sur les résistances de contact ont permis d’obtenir les résultats de la Figure V.21.

N

-.’m’/ - - - mgm
e B capacité négative initiale
=
o)
)
c
o /. ® capacité négative

y P .

///w avec corrections

freq / GHz

Fig. V.21: Résultats de simulation de la capacité négative avec et sans

corrections
Simulations Simulations
sans avec Mesures
correction corrections
Cneg @ 2.14GHz -1200 -360 -320
/ fF

Table V.5: Comparaison des résultats de la capacité négative

Les corrections apportées permettent donc de quasiment retrouver la valeur de
la capacité négative mesurée a partir du circuit initial sur lequel sont ajoutés les

interconnexions et autres parasites mentionnés auparavant.

Ceci permet de conclure quant a la fonctionnalité de la structure de capacité
négative malgré quelques problemes rencontrés pendant la phase de mesure. Nous

allons a présent aborder le cas du varactor MOS.
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IV.B. VARACTOR MOS

Le varactor MOS est le composant qui va permettre de réaliser I'accord en

fréquence du filtre grace a une variation de sa tension de polarisation.

IV.B.1. SCHEMA ELECTRIQUE ET BANC DE TEST

Le bloc varactor MOS est constitué du varactor (C,,,) proprement dit auquel
ont éte ajoutées des resistances de polarisation (Ryoar) €t des capacités de
découplage (Cyec) (Figure V.22). Les mémes techniques de mesure et d’extraction de

limpédance différentielle sont utilisées dans le cas du varactor et de la résistance

négative.

ALIM_VARACTOR

VNA-2_PORTS
|:| cano
oooo

RF2

Cdec cvar cdec

—] e

Rpolar Rpolar

> Vbias Vcontrol

AN

B
ntrol Vbios
i INb ou
A OUT_VARACTOR_CAPA_NEG

Fig. V.22: Schéma électrique du varactor MOS

Dans un premier temps nous allons observer I'impact de 'assemblage sur les

performances du varactor.

IV.B.2. IMPACT DU PROCEDE D’ASSEMBLAGE

Comme pour la capacité négative, le procédé d’assemblage vient impacter la

valeur de la capacité du varactor et donc la plage de variation.
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5.0
45 *
A

4.0

/ A avec flip chip BAW
35

C/pF

3.0

= B sans flip chip BAW

2.0 T T T T T T T T T T T T
02 04 06 08 10 12 14 16 18 20 22 24 26

Vcontrol / V

25 —

Fig. V.23: Impact de I"'assemblage sur le varactor MOS

En effet, la valeur minimum de la capacité est Iégerement augmentée ainsi que
la plage de variation. Ce phénoméne a été observé sur plusieurs échantillons mais
demande a étre confirmé sur les prochains lots. Laugmentation de la valeur minimum
de la capacité diminue la plage de variation du filtre car plus la valeur de la capacité

est petite et plus le filtre se décale.

IV.B.3. COMPARAISON ENTRE SIMULATION ET MESURE

4.000p 4.000p 4.500p
L —1"
3.500p 3.500p 4.000p
3.500p
L. 3.000p 3.000p-
~ 3.000p
Q) 2500 2.500p / 2500p
2.000p / 2.000p — 2.000p
J S ey
1.500p S SR I R 1.500p | 0o e e 15000 |
0.0 05 10 15 20 25 0.0 05 1.0 15 20 25 02 04 06 08 10 12 14 16 18 20 22 24 26
Veontrol Vcontrol Veontrol
100.0 18.00 16
. ’\
| 90.00 16.00
80.00 14.00
1 12
g oo 12.00
7 10
60.00 10.00
4 o \\‘
50.00 SN N - 8.000 —| N = —t
0.0 05 1.0 15 20 25 0.0 05 1.0 1.5 2.0 25 02 04 06 08 10 12 14 16 18 20 22 24 26
Vcontrol Veontrol Veontrol

Fig. V.24: Résultats de al simulation sans interconnexion, b/ simulation avec

interconnexions et c/ mesure du varactor MOS
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Etant donnée la surface conséquente occupée par les différentes structures de
test sur la puce BICMOS, nous n’avons pas intégré de structures de deembedding
pour les structures élémentaires. C’est pour cette raison que dans le cas du varactor,
des simulations avec interconnexions (Figure V.24 a/) et sans interconnexions (Figure

V.24 b/) ont été réalisées.

Simulations Simulations
sans avec Mesures

interconnexion | interconnexions | @ 2.14 GHz (c/)

@ 214 GHz (a/) | @ 2.14 GHz (b/)

Capacité 1.7t0 3.8 1.8t03.9 1.7t04.2
/ pF
facteur de qualité 96 to 58.3 16.4 t0 8.2 14.2t0 8.5
Q

Table V.6: Résultats du varactor MOS

Les interconnexions sont réalisés a I'aide des paramétres suivant :

Racces = 1 Q, Cyheces = 100 fF et Lyges = 100 fH

Racces représente la résistance d’acces qui contribue a diminuer le facteur de

qualité Q.
Cacces @nd Lcces représentent les parasites liés aux interconnexions.

Ceci permet donc de valider les mesures faites sur le bloc varactor .

IV.C. RESISTANCE NEGATIVE DIFFERENTIELLE

IV.C.1. SCHEMA ELECTRIQUE ET BANC DE TEST

La résistance négative est constituée par une double paire croisée NMOS

PMOS alimentée par une source de courant de pied MOS (Figure V.25).
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ALIM_RESISTANCE_NEGATIVE

VNA_2_PORTS
D oooo
oooo
RF2

gL,

Fig. V.25: Schéma électrique de la résistance négative

IV.C.2. RESULTATS DE SIMULATION

En ce qui concerne la résistance négative, aucune mesure n’a pu étre
effectuée malgré de bon résultats en simulation post extraction. Les causes restent a

I’heure actuelles inexpliquées ; aucun courant ne peut étre mesuré.

avec interconnexions

sans interconnexion, ™
™
C;‘l —460 1 \
m —480 ‘
|
—500 \
520
10aM 1G 192G
freq / GHz

Fig. V.26: Résultats de simulation de la résistance négative
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Simulations Simulations
sans avec
interconnexion | interconnexions
@ 2.14 GHz @ 2.14 GHz
Résistance -426 -422
/ Ohms
Puissance 2 2
/ mW

Table V.7: Résultats de la résistance négative

Les courbes de la Figure V.26 montre que I'impact des interconnexions sur le

fonctionnement de la résistance négative est négligeable avec moins de 1% de

variation sur la valeur de la résistance.

IV.D. FILTRE BAW DIFFERENTIEL AVEC INDUCTANCES
SPIRALES ET RESISTANCES NEGATIVES

Le filtre étudié dans ce paragraphe est constitué de 4 résonateurs BAW et 2

inductances spirales dont le coefficient de qualité est amélioré grace a des

résistances négatives (Figure V.27).

IV.D.1. SCHEMA ELECTRIQUE ET BANC DE TEST

Ny o o

[ g

7
7, -
/] 0
_> W
1 Cvar
1y e -
Z— 7T Rneg
[ ] [ ]

Fig.

V.27: Schéma électrique du filtre BAW avec inductances
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Les mesures ont été réalisées a l'aide d’'un ARV 4 ports. Les résultats ont
ensuite été traités par la technique de la matrice des modes mixtes développée

précédemment dans le paragraphe V.A. Méthodes de mesures.

IV.D.2. RESULTATS PARAMETRES S

Les mesures et les simulations ont été réalisées pour deux valeurs de Vcontrol
(OV et 2.5V) entre 1.8GHz et 2.5GHz et dans une bande de fréquences plus

importante pour visualiser les modes parasites.

ondulation résonance parasite zéros de transmission

#

1.820G 1.975G 2 WVEL'!JG . 2.325G 2.5006 - 100.0M 2.5756G 5.0500 7.5256 10.006
freq / GHz freq / GHz
A Vcontrol=0V m Vcontrol=2.5V

Ty
.o

i g T

30 —30
1.800G 1.975G 2.1506G 2.3256 2.5886 10@.0M 2.575G 5.050G 7.5256G 10.00G

freq / GHz freq / GHz

Fig. V.28: Résultats de simulation du filtre BAW avec inductances
(1 cellule lattice)
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résonances harmoniques
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Fig. V.29: Résultats de mesure du filtre BAW avec inductances
(1 cellule lattice)
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® Cellule double @ cellule simple

Fig. V.30: Comparaison entre simple cellule (mesures) et double cellule

(simulations) lattice
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Simulations Mesures Simulations
(1 cellule lattice) | (1 cellule lattice) | (2 cellules lattice)
Pertes d’insertion -25..-5 -6..-8 ----
/ dB
Ondulation 2.4 max 0 -
/ dB
Plage d’accord 20 20 Sy
/ MHz
adaptation -10 -7 - -
/ dB
Réjection - 60 -73 - 126
@ 1 GHz
Réjection -63 - 38 -78
@ 3.3 GHz
Réjection - 58 -25 - 51
@ 10 GHz
Puissance 4 0 (pas de -
/ mW résistance)

Table V.8: Résumé des résultats du filtre BAW avec inductances

Les résultats de mesures montrent une plage d’accord en fréquences
d’environ 20MHz mais avec d’importantes pertes d’insertion. Ceci est le fruit du non
fonctionnement des résistances négatives qui sont sensées améliorer le coefficient

de qualité des inductances spirales. Ne fonctionnant pas, elles ne jouent pas leur role

et désadaptent le circuit.

On notera sur les résultats de simulation que le décalage trop important entre

les résonateurs série et paralléle impacte I'adaptation et I'ondulation dans la bande

pour certaines valeurs de V gnrol-
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@® décalage optimum @® adaptation optimum
4@ décalage trop important € mauvaise adaptation

22\ N\
] /I \ / \\\\

\ |
, 30 /
-30 / \\ J /
| / \ -40
40 50| [~
T ‘ T
1.6 1

.8 20 22 24 26 1.4 1.6 1.8 2.0 22 24 26

S,/ dB

freq / GHz freq / GHz

a/ Décalage entre résonateurs b/ Adaptation d’impédance

Fig. V.31: Influence des désadaptations sur la réponse du filtre

En effet, les résultats de simulation de la Figure V.31 montre que le décalage
entre les résonateurs série et parallele définit la largeur de la bande passante.
Toutefois un décalage trop important entraine I'apparition d’'une ondulation qui croit
avec ce décalage. Ceci permet donc d’expliquer en partie 'ondulation visible sur les
simulations de la Figure V.31 puisque les fréquences visées initialement ont subi un
décalage. Il faut également intégrer la mauvaise adaptation entrée sortie liée au non
fonctionnement des résistances négatives qui conduit également a une ondulation

sans modifier la largeur de la bande passante.

Ensuite, deux zéros de transmission de part et d’autre de la bande passante

sont visibles sur les résultats de simulation et de mesures.

-20 / \ -
17 / \?< @ filtre équilibré
/ @ filtre déséquilibré

1.4 1.6 1.8 20 22 24 26

freq / GHz

S,/ dB

o —

-60

-80

zéros de transmission

Fig. V.32: Apparition de zéros de transmission
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lls sont liés a un déséquilibre entre la branche série et la branche paralléle du
filtre ; notamment en terme de capacité parallele C effective du résonateur BAW. La
Figure V.32 illustre ce déséquilibre au travers d’une valeur de capacité C qui varie.
Le coté positif de ce déséquilibre réside dans le fait qu’il permet d’augmenter la
sélectivité du filtre. En revanche, il dégrade le niveau de réjection en dehors de la
bande passante. Le phénomeéne est un peu moins visible sur les résultats de mesure

car la simulation ne prend pas tous les parasites en compte.

Un autre phénoméne plus visible sur la simulation que sur la mesure est la

résonance parasite.

/

-60

2

(.
e

N
R
TR

-100 T T T - T r 0 T T T T T T T T
1.4 16 1.8 20 22 24 26 28 3.0 1.4 16 1.8 2.0 22 2.4 26 2.8 3.0

freq / GHz freq / GHz

S,/ dB
Z, .,/ dB

-80

Fig. V.33: Résonances parasites liées aux inductances

Le fait d’ajouter des inductances en paralléle sur chaque résonateur génére
une seconde fréquence d’antirésonance qui modifie le fonctionnement du filtre. En
effet, les fréquences de résonances vont définir la bande utile du filtre alors que les
fréquences d’antirésonance vont définir deux bandes parasites trés étroites. Ces
dernieres dépendent du coefficient de qualité des inductances et des parasites qui
vont venir se greffer autour. C’est pour cette raison que ces résonances parasites

sont plus visibles sur les simulations que sur les mesures.

Enfin, le dernier probléme concerne les résonances harmoniques visibles sur
les résultats de mesure. Les résonateurs utilisés pour réaliser le filtre sont des
résonateurs de type SMR. lIs disposent donc d’un réflecteur de Bragg dont le role est
d’éliminer les résonances harmoniques du résonateur, résonances visibles sur la
Figure V.34. C’est pour cette raison que l'utilisation du modele électrique de BVD

(modéle qui prend en compte la résonance principale) est possible. Ce modéle est
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plus facile a utiliser qu’'un modéle de type Mason qui lui est beaucoup plus physique.
Les résultats de la Figure V.34 sont réalisés en dégradant volontairement le réflecteur
de Bragg afin dobserver les résonances harmoniques. Lapparition de ces
résonances sur les résultats de mesure peut donc étre liée a un mauvais accord du
réflecteur de Bragg (divergence au niveau des épaisseurs des matériaux) ou/et aux

parasites qui font que ces résonances sont plus ou moins mises en évidence.

] ® modéle de BVD

20| —— & modéle de Mason
10 désadapté

Zreson / dB

0 1 2 3 4 5 6 7 8

freq / GHz

Fig. V.34: Résonances harmoniques

Malgré les inconvénients mentionnés précédemment qui trouvent désormais

une explication, la fonctionnalité d’un filtre BAW accordable est démontrée.

Enfin, une derniére simulation, basée sur les résultats de mesure de la Figure
V.30, a été réalisée pour obtenir les réponses d’'un filire constitué de deux cellules
lattice. Une comparaison des résultats obtenus avec 1 cellule lattice ou 2 cellules
lattice montre I'évolution de la sélectivité et de la réjection hors bande du filtre.
N’ayant aucune adaptation particuliere, les valeurs de bande passante et
d’'ondulation n’ont aucune réalité physique. On notera simplement une bonne

sélectivité et une forte réjection hors bande permettant de respecter le gabarit fixe.
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IV.D.3. LINEARITE ET BRUIT
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Fig. V.35: Linéarité et bruit du filtre BAW avec inductances

Simulation Mesure
Vcontrol / V 0 (a/) 2.5 0 (b/) 25
[IP3 /dBm 9.5 19.6 29.6 -
f1 =2.15GHz
f, =2.16GHz
NF / dB 7 4.6 0..1 -——

Table V.9: Résumé des valeurs de linéarité et de bruit du filtre BAW avec

inductances

Les simulations effectuées sur le filtre BAW associé a des inductances révélent

une meilleure linéarité et un meilleur facteur de bruit que le filtre a capacités

négatives présenté dans la Figure V.40 car la résistance négative est en paralléle

avec l'inductance spirale. En effet, le bruit d’'une inductance est principalement lié a

sa partie résistive alors que la source de bruit de la résistance négative provient du

bruit thermique qui est par ailleurs plus important que celui généré par I'inductance.
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Par conséquent, étant donné que ces deux sources de bruit se retrouvent en
parallele, le bilan des deux va tendre vers la source la plus faible a savoir I'inductance
[V.6]. On verra par la suite que cela explique le fait que le bruit global du filtre a

inductances est moins important que celui du filtre a capacités négatives.

Expérimentalement, le bruit est quasi nul et la linéarité supérieure a celle
obtenue en simulation, ce qui semble normal étant donné qu’aucun circuit actif ne
fonctionne. Ces différents résultats expérimentaux ne permettent pas de statuer sur
'avantage en terme de performances de la résistance négative dans ce type de filtre

malgré des simulations qui tendent a le démontrer.

IV.E. FILTRE BAW DIFFERENTIEL AVEC CAPACITES NEGATIVES

Le filtre différentiel testé dans ce paragraphe comprend 4 résonateurs BAW et

deux capacités négatives (Figure V.36).

IV.E.1. SCHEMA ELECTRIQUE ET BANC DE TEST

Cneg __! 4

Al
«
N\

" 7

Fig. V.36: Schéma électrique du filtre BAW avec capacités négatives

Les méthodes de mesures sont similaires a celles employées pour le filtre a

inductances et résistances négatives.

IV.E.2. RESULTATS DES PARAMETRES S

La Figure V.37 présente les résultats de simulation et la Figure V.38 les

résultats expérimentaux du filtre.
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ondulation zéros de transmission

50
1.800G 1.975G 2.1526 2.3256G 2.5006
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Fig. V.37: Résultats de simulation du filtre BAW avec capacités négatives
(1 cellule lattice)
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résonances harmoniques
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Fig. V.38: Résultats de mesure du filtre BAW avec capacités négatives
(1 cellule lattice)
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Fig. V.39: Comparaison entre simple cellule (mesures) et double cellule

(simulation) lattice
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Simulations Mesures Simulations
(1 cellule lattice) | (1cellule lattice) | (2 cellules lattice)
Pertes d’insertion 0 1 e -
/ dB
Ondulation 6 max 4 max Sy
/ dB
Plage d’accord 15 15 Sy
/| MHz
Adaptation -7 -4 e -
/ dB
Réjection -58 - 64 -124
@ 1 GHz
Réjection -63 -50 -100
@ 3.3 GHz
Réjection - 67 - 27 -45
@ 10 GHz
Puissance 37.77 45 ———-
/ mW

Table V.10: Résumé des résultats du filtre BAW avec capacités négatives

Les résultats observés sur ce filtre sont relativement proches de ceux obtenus
pour le filtre a inductances et plusieurs phénomeénes parasites sont présents dans les

deux cas.
Tout d’abord, la réponse du filtre présente une forte ondulation liée :
* aun sur couplage des résonateurs série et parallele,

* aune mauvaise adaptation entrée sortie due a un mauvais
fonctionnement des capacités négatives. En effet, la valeur de la capacité

simulée et |la valeur de la capacité mesurée sont différentes.

Ensuite, on remarquera également la présence de résonances harmoniques
qui s’expliquent de la méme fagcon que précédemment. En revanche, les zéros de
transmission sont présents en simulation mais pas en mesure ce qui permet de dire

que les branches série et parallele voient le méme environnement. Ceci est du a une
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modélisation non optimum des parasites, notamment des inductances parasites qui

ne sont pas prises en compte par le logiciel d’extraction post layout.

En revanche, le niveau de réjection hors bande est bon malgré le fait qu’il ne
s’agisse que d’'une cellule simple. La simulation d’'une double cellule de filtrage a pour
but de montrer les améliorations apportées en terme de sélectivité et de réjection.
Etant donné qu’aucune adaptation ne peut étre réalisée les valeurs de I'ondulation et

du niveau des pertes d’insertion ne sont pas significatives.

Enfin, malgré I'ondulation importante, la valeur moyenne de I'ordre de 1dB pour
les pertes d’insertion est encourageante. La plage d’accord de l'ordre de 15 MHz
rentre difficilement dans les spécifications mais ceci s’explique par le mauvais
fonctionnement de la capacité négative. En effet, le varactor est dimensionné par
rapport a un certain environnement et si celui-ci est perturbé (par le
disfonctionnement de la capacité négative) sa plage de variation n’est plus adaptée.

Cela entraine par conséquent une diminution de la plage d’accord du filtre.

Au final, les performances de ce filtre sont meilleures que le précédent et le

gain de place est important.
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IV.E.3. LINEARITE ET BRUIT
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Fig. V.40: Linéarité et bruit du filtre BAW avec capacités négatives

Simulations (a/) Mesures
Vcontrol / V 0 25 0 (b/) 2.5
[IP3 /dBm -8.5 -2.1 -1 -9.5
f1 =2.15GHz
f, =2.16GHz
NF / dB 15 12 14 ----

Table V.11: Linéarité et bruit du filtre BAW avec capacités négatives

Les résultats présentés Figure V.40 montrent une faible linéarité et un bruit
important due essentiellement a la présence de capacités négatives dans le corps du
filtre. Ces résultats varient en fonction de la tension de contrdle appliquée aux

varactors qui modifie les adaptations au sein du filtre.

Toutefois, des réserves peuvent étre émises sur la validité des mesures. En

effet, le bruit observé ne suit pas globalement la forme de la réponse du filtre.
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Conclusion

Concernant la linéarité, les deux fréquences utilisées sont f;=2.15GHz et
f,=2.16GHz. Compte tenu de la forte ondulation dans la bande du filtre la mesure est

difficile a réaliser et la validité des résultats n’est pas assurée.

Nous pouvons conclure sur le fait que le filtre est fonctionnel mais que la
capacité négative pose actuellement quelques probléemes. La structure employée
fonctionne trés bien a basses fréquences mais n’est peut étre pas la mieux adapté

pour les plages de fréquences considérées ici.

V. CONCLUSION

Malgré des résultats mitigés obtenus en mesure, nous avons tout de méme pu
démontrer la fonctionnalité d’un filtre BAW accordable en fréquence et en particulier
un filtre constitué de capacités négatives qui en terme d’encombrement spatial

devient intéressant.

En effet, cette structure dispose d’'un excellent niveau de réjection hors bande
(< 90dB @ 1GHz de la fréquence centrale filtre), meilleur que le filtre a inductances et
résistances négatives. A terme, le niveau des pertes d’insertion et I'ondulation
doivent étre améliorés pour permettre de vérifier les spécifications fixées au départ.

La plage d’accord doit également etre augmentée.

Pour cela, la structure employée pour la capacité négative nécessite d’étre

améliorée, notamment en terme de bruit et de linéarité, voire changée.

Un autre point qui n'a pas été abordé auparavant et qui contribue aussi a
dégrader les performances du filtre concerne le coefficient de qualité des résonateurs
BAW. Durant notre étude, le jeux de résonateurs utilisé possédait un faible coefficient
de qualité (Q = 250), probleme qui est désormais réglé puisque les coefficients de

qualité sont actuellement de I'ordre de 1000 a f=2GHz.
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CONCLUSION

Avec le développement croissant des technologies, I'avenir permet d’imaginer
de nouveaux systemes de communications radio offrant notamment un accés rapide
et nomade a tout type d’information. Pour des raisons de codt, de consommation et
de volume, l'intégration de ces systémes apparait comme un sujet porteur pour
lindustrie de la microélectronique. C’est pourquoi de nombreux efforts sont menés
depuis quelques années pour réussir a intégrer sur silicium, et si possible sur une
méme puce, des systemes complets d’émission et de réception pour communications

radiofréquences.

Le progrés des technologies CMOS permet d’envisager, dans les années a
venir, une intégration de plus en plus poussée de ces systémes qui nécessitent des
circuits numériques et analogiques a la fois performants et bas codt. Le travail de
recherche effectué dans le cadre de cette thése s’inscrit donc dans cette optique du
"tout intégré" car le sujet concerne 'étude et la réalisation de nouvelles architectures
de filtres permettant I'utilisation de résonateurs BAW et I'accord en fréquence de ces

derniers.

En effet, a I'heure actuelle, les chaines d’émission et de réception ne peuvent
étre entierement intégrées a cause notamment des filtres analogiques qui disposent
d’éléments tels que des lignes microstrip, des résonateurs SAW, efc...
Leffervescence rencontrée autour des résonateurs BAW réside dans le fait que ces
derniers peuvent étre facilement associés au reste du circuit. De plus, ils disposent
d’'un encombrement réduit qui facilite cette intégration, le tout contribuant a une

diminution des codts.

Cette étude a débuté donc tout naturellement sur le résonateur proprement dit.
En effet, il est nécessaire de comprendre le fonctionnement du résonateur et
d’étudier les modéles associés avant d’entamer son intégration dans un filtre. Pour
palier les variations du procédé de fabrication, nous nous sommes intéressés a
'accord en fréquence du résonateur. La solution retenue utilise une inductance en

parallele avec un résonateur BAW, le tout en série avec une capacité variable.
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Linductance permet de reporter I'antirésonance en dehors de la bande de fréquence
qui nous intéresse et la capacité variable permettant de décaler la fréquence de

résonance du résonateur.

Ce n’est qu’apres cette phase de prise en main du résonateur que nous nous

sommes attaqués au coeur du probleme a savoir la synthése de filtre.

Ici aussi, une premiere étape de mise en place des diverses méthodes de
synthéses de filtres est nécessaire afin de cibler la méthode la plus adaptée et la plus
souple pour intégrer des résonateurs BAW a cette synthése. Ce qui nous améne a
une méthode basée sur l'utilisation de circuits résonants et d’éléments de couplage.
Grace a cette méthode, nous pouvons obtenir des architectures de filtre qui
permettent l'utilisation des résonateurs BAW. Les résultats étant encourageants,
'étude a ensuite été développée vers un aspect décalage en fréquence afin de
compenser les dérives des parametres technologiques tel que I'épaisseur d’AIN par

exemple, et ceci par le biais du bloc d’accord mentionné précédemment.

Cette structure finale de filtre BAW accordable est fonctionnelle mais
gourmande en place. De plus, les faibles coefficients de qualité des inductances
notamment nous ont poussé vers diverses optimisations. Tout d’abord, l'utilisation
d’'une résistance négative en paralléle avec l'inductance. Ceci permet d’augmenter
artificiellement le coefficient de qualité de cette derniére. La solution est viable mais
encore trop encombrante, d’ou I'idée d'utiliser des inductances actives. Cette solution
est a priori intéressante mais les structures étudiées ne sont pas adaptées a un
fonctionnement hautes fréquences. Ce qui nous améne a la solution finale qui est
I'utilisation de capacité négative a la place des inductances. Leur impact est similaire
au niveau du résonateur avec pour avantage I'encombrement et le fait qu’elles ne

génerent pas d’antirésonances parasites comme les inductances.

Ces deux derniéres optimisations ont été implémentées sur silicium et les
résultats de mesures, méme s’ils ne sont pas dans I'état de I'art, valident ces travaux
en montrant la fonctionnalité d’un filtre BAW accordable en fréquence et sont trés

encourageants pour la suite du développement.

Ces travaux pourront par la suite étre améliorés notamment au niveau de la

structure de la capacité négative mais aussi en terme de reconfigurabilité. En effet,
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jusqu’ici nous avons toujours parlé d’accord en fréquence et non de reconfigurabilité.
Laccord permet de palier aux variations du procédé de fabrication des BAW alors que
la reconfigurabilité permet d’adresser plusieurs standards. Ces derniers points
permettent donc d’entrevoir les diverses possibilités quant a I'évolution d’un tel filtre.
De plus, le coefficient de qualité des résonateurs BAW ne cesse d’augmenter avec a
I'heure actuelle un coefficient de I'ordre de 1000 a f=2GHz. Ceci permettra donc
d’améliorer les performances du filire et facilitera I'accord en fréquence et la

reconfigurabilité.
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ANNEXES

. IMPACT DE LA CONDUCTANCE DE SORTIE SUR LE GAIN DC
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1. TRANSMISSION DE PUISSANCE DANS UNE STRUCTURE DE
GYRATEUR 2 PORTS

Fig. I.2: Inductance flottante

Dans le cas d’'une inductance flottante dont les quatre transconductances sont

différentes, la matrice chaine s’écrit :
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P, = - xRe[V,xI,1

NI —
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Le maximum de transmission de puissance aura lieu lorsque I'Equation (1.15)

sera vérifiée :
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]
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=1 nglxgnﬁ =

gmz Xgm4

(1.15)
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lll. CALCUL DU BRUIT MINIMUM (FMIN) DANS LE CAS D’UNE
TRANSMISSION DE PUISSANCE MAXIMUM ET DE LA
RESISTANCE OPTIMUM DE TERMINAISON (RT)

Ys=Gg+Bs Y, v, 2
— 0 —
¢ 2 avec . 2 sans
s bruit - s bruit
> ° >
i 2
n

Fig. 1.3: Sources équivalentes de bruit dans une structure deux ports

Le facteur de bruit F d’'un quadripdle caractérise la dégradation du rapport
signal sur bruit entre I'entrée et la sortie du quadripdle, le générateur étant un dipdle a

la température normalisée Ty = 230 K.

2 2
AL
po sl Yoxv (1.16)
i

Dans le but de prendre en compte une éventuelle corrélation entre les deux

sources de bruit v, et i,, on définit i, comme étant la somme d’un terme i; corrélé

avec v,, et d’'un terme i, non corrélé.
i, = i,+i, (1.17)

i.,=Y.xv, avec Y_ =G, +jXxB, (1.18)

Cc c n

2 22
i +|Y +Y | xvy
F=1+X% | £ S| “ (1.19)

.2

L

Les trois sources de bruit qui apparaissent désormais dans I'Equation (1.19)
sont indépendantes et peuvent étre traitées comme des sources de bruit thermique

pour lesquelles on peut définir des résistances ou admittances équivalentes.
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N

v

R, = IXEXTXDf (1.20)
i_z
Gu = mf (I.21)
i_z
— N
G, = IXkxT<Bf (1.22)
Dans ce cas, le facteur de bruit s’écrit en fonction de R,, G, et Gq.
2 2 2
G,+|Y.+Y| XR G,+[(G,+G,)" x(B.+B,) ] xR
F=1+ u | c s| n:1+ u [(c s) (c s)] n (I23)

G G

N N

Le facteur de bruit est minimum lorsque les relations suivantes sont satisfaites.

G,
B,=-B. =B, et G = R—”+GC = G,y (1.24)
n
Dans ce cas on obtient un facteur de bruit minimum F;, :
Foin = 1+2%XR, X[G,,,+G] (1.25)

Dans le cas étudié I'approximation selon laquelle il n’y a pas de corrélation

entre les sources de bruit (G, = 0) peut étre faite, ce qui conduit aux deux relations

suivantes :

C)
|
%|C3

- -1
= oo = (1.26)

Le facteur de bruit minimum d’'une inductance flottante s’écrit alors :

F,. = 2X {1 +2xgX (‘gmz} (1.27)
ml
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IV. CALCUL DE LINEARITE (lIP3)
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Fig. 1.4: Circuit équivalent présenté par le filtre a I'inductance al au voisinage du

DC, bl a Ia résonance
avec V =2xRxI et V =R,xIg (1.28)

Au voisinage du DC la résistance qui intervient dans le circuit équivalent est

2R car 'impédance présentée par le gyrateur est I'impédance optimum. De plus, il
s’agit d’'une inductance flottante donc la résistance R; est multipliée par 2. En
revanche, la résistance 2R; devient Ry a la fréquence de résonance de l'inductance

car le filtre agit tel un transformateur d'impédance. Ceci modifie donc la source de

R R
courant lg qui devient I tel que —zt = %ff La tension totale de distorsion a la
Io Ty

résonance peut s’écrire de la maniére suivante :

2 2 2 .12
[val " = |vd "+ (0 X LxQ,)" xi] (1.29)
R
Q, = —f_: coefficient de qualité a la résonance

Lxw,

Wy X L

V] = wyxL x|l et Q,= R = WoXLX g X & (1.30)
t
6 2
val* = ‘llfil" x [1 + 9‘2 x %—@BT (1.31)
Vips Q Tem2

On exprime ensuite la tension de l'inductance en fonction de la tension de

source
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V| _ L X Ry _ /\/Reff _ /\/erQt
2

V., I,x2XR, N2XR,

S

(1.32)

pour finalement aboutir a I'expression de la tension totale de distorsion en

fonction de la tension de source puis I'lIP3.

s VL @xQ T Q& gt IV
Vad ™ = y T g 1+_4XE§_D T4
Vips Q m2 Vip3, eff

2 2
vV \%
[Ip3 = IP3.off _ IP3
8 xR, . % e 172
r
R, x(2xQ,xQ,) "% 1+_4XE<§£D
Qt m2

(1.33)

(1.34)
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NOMENCLATURE

BAW : Bulk Acoustic Wave

SAW : Surface Acoustic Wave

RF : Radio Fréquence

CSEM : Centre Suisse d’Electronique et de Microélectronique
WCDMA : Wide Code Division Multiple Access
FBAR : Film Bulk Acoustic Resonator

TFBAR : Thin Film Bulk Acoustic Resonator
BVD : Butterworth Van Dyke

MBVD : Modified Butterworth Van Dyke

SMR : Solidly Mounted Resonator

OMR : Over-Moded Resonator

SCF : Stacked Crystal Filter

CREF : Coupled Resonator Filter

AIN : Nitrure d’Aluminium

SiO,, : Dioxyde de Silicium

W : Tungsténe

SnAgCu : mélange d’Etain, d’Argent et de Cuivre
PZT : Titano-Zirconiate de Plomb

ZnO : Oxyde de Zinc

“‘bumping” : procédé d’assemblage de deux puces distinctes connectées par

des billes métalliques
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UBM : Under Bump Mask (couche d’accroche entre la bille et le contact de la

puce)

‘loading” : couche de matériau supplémentaire qui vient charger le résonateur

de maniére a faire varier sa fréquence de résonance
ladder : filtre en échelle
lattice : filtre en treillis

A : longueur d’'onde (m)

€ : constante diélectrique ou permittivité (Fm'1). €E=¢) " &
g © permittivité du vide (8.854187¢712 Fm™)

g . permittivité relative

V : vitesse de propagation de l'onde acoustique dans un matériau non

piézoélectrique (ne dépend que du milieu de propagation) (ms'1)

VD vitesse de propagation de l'onde acoustique dans un matériau

piézoélectrique
T : efforts mécaniques

¢ : constante de rigidité ou constante élastique (cjjq tenseur des rigidités), avec

cP et cE respectivement rigidités a induction électrique et a champ électrique

constants
e : constante piézoélectrique
S : déformations mécaniques
E : champ électrique

D,, : induction électrique

Uy : dérivée de la variable d’espace U, par rapport a la direction |
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p : masse volumique du matériau (kgm'3)

n : viscosité acoustique (Nsm'1)

A : section du matériau (m2)

A : nombre d’onde

B : coefficient de pertes

Y : module d’Young (MPa)

v : coefficient de Poisson

Cy : capacité physique du matériau (F)

kt? : coefficient de couplage électromécanique

K2 : constante de couplage piézoélectrique

Ro : pertes diélectriques de la couche piézoélectrique (Ohm)
Ry, : pertes mécaniques de la couche piézoélectrique
R : pertes électriques des électrodes

Ly, Cp, : traduisent le comportement acoustique du résonateur et permettent

de définir la fréquence de résonance
tand : paramétre matériau qui traduit des pertes diélectriques
fs : fréquence de résonance ou résonance série (Hz)
ws : pulsation de résonance (rads‘1)
fo : fréquence d'anti-résonance ou résonance paralléle
W, : pulsation de d’anti-résonance
P, : puissance disponible du générateur

P, : puissance délivrée a la charge
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P4 : puissance réfléchie

H(jw) : fonction de transfert du quadripéle Q
T(jw) : fonction de réflexion du quadripdle Q
D(jw) : fonction discriminante du quadripdle Q
a : atténuation du quadripéle Q

0y : atténuation hors de la bande de filtrage
a, : atténuation dans la bande de filtrage

€ : ondulation dans la bande

P(jw), Q(jw) et R(jw) : polyndbmes a coefficients réels avec un coefficient égal a

1 pour le terme de plus haut degré
Zg; : zéros de R
Zp; : les zéros de P

n : ordre du filtre ou nombre de pdles

n, : nombre de zéros de transmission

Th(w) : polynébmes de Tchebychev d'ordre n

f. : fréquence de référence ou fréquence centrale arithmétique.
fy, : fréquence centrale géométrique.

f4 et f, définissent la bande passante du filtre.

f3 et f4 définissent la bande coupée du filtre.

Qg : traduit la sélectivité du filtre.

Lr : inductance de référence.

Cr : capacité de référence.
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Rr : impédance de référence ou de charge (dans notre cas 50 ohms).
1/a : largeur de bande relative
k : représente dans ce cas le coefficient de couplage inter-résonateurs

q : représente I'adaptation entrée-sortie

oI
& = a‘fs : transconductance de grille d’un transistor MOS (S)
GS
oI
g0 = # : conductance de sortie d’un transistor MOS (S)
DS

@ : déphasage (rad)

k : constante de Boltzmann (1 .38e23 JK'1)
T : température (K)

F : facteur de bruit

V), : source de bruit en tension

in : source de bruit en courant

ic : source de bruit en courant corrélée

iy - source de bruit en courant non corrélée
Y. : admittance de corrélation

G; : conductance

B; : susceptance

Fmin : facteur de bruit minimum

Gopt : conductance de bruit optimum

IP3 : 3rd-order Intercept Point
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[IP3 : 3rd-order Input Intercept Point

V|p3 : tension d’IP3
lip3 : courant d’IP3

SFDR : Spurious Free Dynamic Range
NSNR : Normalized Signal to Noise Ratio

HD3 : 3rd-order Harmonic Distortion

Cox : capacité de I'oxyde de grille du transistor par unité de surface (Fm‘2)
€ox . permittivité de I'oxyde de grille (Fm‘1)

tox - €paisseur de I'oxyde de grille (um)

W : largeur de la grille du transistor (um)

L : longueur de la grille du transistor (um)

V; : tension de seuil (V)

K : mobilité des électrons du transistor (m2\/“1s'1)

r, : résistance de base du transistor

Crr - capacité base émetteur du transistor
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RESUME

Le théme principal de ce travail de cette thése est I'étude et la réalisation de
nouvelles architectures de filtres permettant l'utilisation de résonateurs BAW et

'accord en fréquence de ces derniers.

Le premier chapitre présente la technologie BAW et notamment les
résonateurs a ondes acoustiques de volume (modélisation électrique, procédé de
fabrication et compensation possible). Dans le deuxiéme chapitre, un état de I'art des
différentes topologies de filtre BAW est présenté, suivit par une étude des différentes
meéthodes de synthése classiques de filtre dans 'objectif d’élaborer une synthése de
filltre BAW qui deviendra par la suite un filtre BAW accordable en fréquence. Le
troisieme chapitre présentre un premier moyen de réaliser un filtre BAW accordable
en fréquence et le quatrieme chapitre est consacré a I'optimisation de cette structure
; optimisation en terme de surface et de performances. Enfin, le cinquiéme chapitre
détaille les étapes de réalisation physiques des différentes structures de filtres ainsi

que les mesures.

Mots clé : résonateur BAW, filtre BAW, synthése de filtre, résistance négative,
capacité négative, inductance active, filtre BAW accordable, bumping, mesure

différentielle, modes mixtes
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